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초  록 
 
컨버터가 영 전압 천이(Zero-Voltage Transition, ZVT) 방식으로 동작하기 
위한 보조 회로는 크게 보조 회로 내에 보조 스위치를 사용하는 방식과 
사용하지 않는 방식으로 나눌 수 있다. 이 중 보조 회로에 스위치 소자를 
사용하는 회로는 전류의 흐름을 제어하는 것이 가능하기 때문에 스위칭 
시점 부근에만 보조 회로 내에서 전류가 흐른다. 이로 인해 도통 손실이 
저감된다는 장점이 존재하지만 반도체 소자 및 구동 회로의 추가로 인해 
회로의 복잡도가 증가하고 그에 따라 회로의 신뢰성이 낮아진다는 단점이 
존재한다. 반면 보조 회로에 스위치 소자를 사용하지 않는 방식은 간단한 
구조로 인해 신뢰성 측면에서는 장점을 가지지만 전류 흐름의 제어가 
불가능하기 때문에 한 주기 동안 보조 회로에 전류가 도통하게 된다. 
따라서 순환 손실이 증가한다는 단점을 가지고 있다.  
본 논문에서는 비 절연형 양방향 듀얼 컨버터 구조에 적용 가능한 보조 
스위치 소자를 사용하지 않는 영 전압 천이 소프트 스위칭 셀을 제안한다. 
제안하는 소프트 스위칭 셀은 결합 인덕터와 커패시터로 이루어진 간단한 
구조이며 짝수의 병렬 컨버터 모듈에 적용 가능한 구조이다. 제안하는 
회로는 보조 회로에 수동 소자만을 사용하고 간단한 구조로 구성되어 
신뢰성 측면에서 장점을 가진다. 소프트 스위칭 셀의 보조 커패시터는 
직류 전압원의 역할을 하여 결합 인덕터의 동작점을 형성한다. 결합 
인덕터의 양단 전압과 커패시터에 형성되는 전압으로 인해 누설 인덕터에 
흐르는 전류가 결정되며 이 전류가 컨버터의 스위치를 소프트 스위칭으로 
동작시킬 수 있게 한다. 뿐만 아니라 보조 회로와 스위치의 전류는 결합 
인덕터로 인해 전류가 최댓값을 가질 때 급격한 기울기를 가져서 스위치 
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소자를 사용하지 않는 다른 소프트 스위칭 컨버터에 비해 전류의 
실효치가 줄어든다는 장점이 존재한다. 이로 인해 반도체 소자를 사용하지 
않는 소프트 스위칭 셀 중 도통 손실의 증가분을 최소화 할 수 있다는 
장점을 가진다.  
제안하는 소프트 스위칭 셀과 같은 수동 소자를 사용하는 영 전압 천이 
방식은 스위칭 시점 이전에 보조 회로에 흐르는 전류가 스위치에 흐르는 
전류의 방향을 바꾸어서 소프트 스위칭으로 동작할 수 있게 한다. 전류의 
방향을 바꾸기 위해서는 보조 회로에 흐르는 전류의 크기가 스위치에 
흐르는 전류보다 커야 한다. 수동 소자를 사용하는 보조 회로는 전류의 
흐름 제어가 불가능하기 때문에 최대 부하 조건에서 보조 회로가 
설계되어야 하고 부하가 낮아짐에 따라 잉여 전류가 발생하게 된다. 이는 
최대 부하 조건을 제외한 나머지 영역에서 회로의 효율을 저감시키는 
요인이 된다. 본 논문에서는 이러한 잉여 순환 전류를 줄이기 위한 주파수 
변조 기법을 적용하여 스위칭 시점에 스위치에 흐르는 전류 값을 
일정하도록 만들어 준다. 이에 따라 입·출력 전압, 부하에 따라 스위치를 
소프트 스위칭으로 동작시키기 위한 최소의 순환 전류를 가지는 주파수를 
인가하여 도통 손실을 최소화 시킨다. 이를 통해 정격 이외의 영역에서 
효율을 극대화 시킨다. 그러나 주파수 변조를 위해서는 디지털 제어를 
사용해야 된다는 단점이 존재하기 때문에 경부하 영역의 효율의 중요성에 
따라 선택적으로 적용이 가능하다.  
본 논문에서는 계통과 연계된 1 kW급 ESS 컨버터를 제작하여 제안하는 
소프트 스위칭 셀의 효과를 검증한다. 보조 회로에 반도체 소자를 
사용하지 않는 영 전압 천이 방식의 비교군을 선정하여 비교군 영 전압 
천이 컨버터, 하드 스위칭 컨버터를 대상으로 제안하는 컨버터의 효과를 
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분석 및 검증한다.  
 
 
주요어 : 소프트 스위칭, 영 전압 천이, 비 절연형 인터리브드 컨버터, 순환 
전류, 결합 인덕터 
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1 
제 1 장 서 론 
1.1  연구의 배경 
최근 환경 문제가 범 지구적인 이슈로 떠오르며 전력 전자 분야에서도 
이에 대응하기 위해 마이크로 그리드, 전기 자동차와 같은 시스템 단위의 
연구들이 활발하게 이루어지고 있다. 더불어 이러한 시스템을 효율적으로 
운용하기 위해 계통, 배터리 등과 연계, 시스템 내의 효율적인 에너지 
전송 등을 목적으로 대용량 컨버터의 양방향 구동에 대한 요구가 
증가하고 있다 [1-3].  
컨버터의 양방향 구동을 위해 사용하는 동기식 스위치는 양방향 동작을 
가능하게 할 뿐 아니라 회로의 도통 손실을 저감 시킬 수 있다는 장점을 
가진다. 그러나 이러한 동기식 컨버터는 MOSFET 스위치의 바디 
다이오드로 인해 역 회복 문제가 심각하게 나타난다는 단점이 존재한다. 
이러한 역 회복 문제를 해결하기 위해 소프트 스위칭 기법을 적용한 
양방향 컨버터의 사용이 늘어나고 있다. 한편, 마이크로 그리드, 전기 
자동차와 같은 대용량 시스템의 전력을 처리하기 위해서 컨버터의 용량 
역시 대형화 되고 있는 추세이다. 단일 컨버터로는 전류의 스트레스 
증가와 이에 따른 도통 손실의 증가 등의 문제점이 존재하기 때문에 
대용량 컨버터는 병렬로 구동하는 것이 일반적이다. 이러한 병렬 컨버터는 
처리 전류가 나누어 지기 때문에 각 소자의 스트레스가 저감 되며 도통 
손실이 줄어들고, 인터리브드(interleaved) 방식으로 구동 시 전류 맥동이 
2 
줄어드는 등 장점이 존재한다. 그러나 스위치의 개수가 늘어나게 되고 
그에 따라 스위치들의 스위칭 시에 스위칭 손실, EMI 문제 등을 야기할 
수 있다. 따라서 양방향 병렬 컨버터를 소프트 스위칭으로 구동 시 더욱 
안정적이고 효율적으로 회로를 동작시킬 수 있다.  
소프트 스위칭 기법은 턴 오프 손실을 없앨 수 있는 영 전류 스위칭 
(Zero-Current Switching, ZCS) 방식([4-6])과 턴 온 손실을 없앨 수 있는 영 
전압 스위칭(Zero-Voltage Switching, ZVS) 방식([7-15])으로 나눌 수 있다. 
컨버터에 일반적으로 사용하는 MOSFET 스위치는 온 타임 시간이 긴 
특성 때문에 영 전압 스위칭 방식이 효율 증가 효과가 크며 소프트 
스위칭 기법의 연구 중 대다수를 차지한다.  
영 전압 스위칭 방식은 한 주기 내에서 보조 회로와 내부 소자들의 
공진을 통해서 드레인-소스의 전압을 왜곡시켜서 스위칭 이전에 접지 
상태에 도달하게 만드는 방식이다 [4-15]. 영 전압 스위칭 방식은 스위칭 
손실을 없앨 수 있다는 장점을 가지고 있어서 전반적인 효율을 개선 시킬 
수 있다. 그러나 소자간의 공진으로 인해 소자의 스트레스가 증가한다는 
단점과 원하는 전압 이득을 얻기 위해서는 주파수를 변조하여 제어해야 
한다는 단점이 존재한다.  
이를 개선하기 위해 영 전압 천이 (Zero-Voltage Transition, ZVT) 방식(이 
제안되었다 [16]. 영 전류 천이 방식 ([17,18]) 역시 제안되기는 했으나 
MOSFET 스위치의 특성 상 그 활용도가 낮다. 영 전압 천이 방식은 
소자가 스위칭을 하는 시점 부근에 기생 소자의 공진을 통해 드레인-소스 
전압을 접지상태로 만들어 주는 방식이다. 스위칭 시점 부근에서의 짧은 
3 
공진 시간을 통해 에너지의 충·방전 과정을 마쳐야 하기 때문에 공진 
주파수가 영 전압 스위칭 방식에 비해서 큰 값을 가지고 있다. 영 전압 
스위칭 기법이 가지고 있는 문제였던 소자의 스트레스 문제를 해결할 수 
있으며 펄스 폭 변조 (Pulse-Width Modulation, PWM) 방식으로 제어가 
가능하기 때문에 영 전압 스위칭 방식에 비해 장점을 가지고 있다. 따라서 
현재 소프트 스위칭 연구의 주를 이루고 있다 [19-44]. 이러한 영 전압 
천이 방식을 이용한 양방향 컨버터의 소프트 스위칭 회로에 대한 연구도 
활발하게 진행 되고 있다 [45-55]. 또한 이러한 보조 회로를 사용한 소프트 
스위칭 기법에 대한 연구 뿐 아니라 컨버터를 임계 도통 모드(critical 
conduction mode, CRM) 혹은 전류 불연속 모드(discontinuous conduction mode, 
DCM)로 구동시켜서 소프트 스위칭으로 동작시키는 연구들도 존재한다 
[56-61]. 이 경우 추가적인 소자 없이 회로를 소프트 스위칭으로 동작시킬 
수 있다는 장점이 존재한다. 이러한 연구들은 주로 단일 컨버터에 
적용하는 기법에 대한 연구들이다.  
대용량의 전력을 처리하기 위한 양방향 병렬 컨버터를 소프트 
스위칭으로 동작하기 위해서 단일 컨버터에 적용하던 소프트 스위칭 
기법을 적용할 수 있다. 그러나 양방향 병렬 컨버터를 임계 도통 모드 
혹은 전류 불연속 모드로 구동 하면 필터의 사이즈 문제, 소자의 스트레스 
증가 등의 문제가 발생한다. 따라서 대용량 양방향 컨버터의 구동을 
위해서는 전류 연속 모드로 구동이 가능하면서 역 회복 문제를 해결할 수 
있는 소프트 스위칭 기법이 필요하다. 그러나 전류 연속 모드로 구동하는 
단일 컨버터의 소프트 스위칭 기법을 병렬 컨버터에 적용하게 되면 
4 
모듈의 개수만큼 보조 회로의 숫자가 비례하여 증가하기 때문에 경제성이 
떨어진다.  
병렬 컨버터의 경우 각 모듈 간의 게이트 전압의 위상을 다르게 
인가하는 인터리브드 방식으로 구동하는 것이 일반적이기 때문에 모듈 
간의 위상 차를 이용하여 하나의 모듈이 다른 모듈의 보조 회로 역할을 
하거나 혹은 하나의 보조 회로를 각 모듈의 스위칭 시점에 맞추어서 여러 
모듈의 스위치를 소프트 스위칭으로 동작 시킬 수 있다. 이런 방식으로 
회로를 구성한다면 보조 회로의 소자를 줄일 수 있어 경제적이다. 이러한 
양방향 병렬 컨버터의 소프트 스위칭을 위한 기법 역시 활발하게 
연구되고 있다 [62- 90].  
양방향 병렬 컨버터를 위한 소프트 스위칭 기법은 보조 회로에 스위치 
소자의 유무에 따라 분류할 수 있다. 보조 회로에 스위치 소자를 사용하는 
방식은 스위칭을 하는 순간에만 보조 스위치를 동작 시켜서 보조 회로 
내의 수동 소자의 에너지를 이용해서 회로를 소프트 스위칭으로 
동작시킨다. 스위칭 시점 부근의 짧은 시간동안 보조 회로가 동작하기 
때문에 보조 회로 내의 전력이 주 스위치에 비해 낮고 회로의 도통 
손실의 증가분이 크지 않다는 장점을 가진다. 그러나 보조 회로에 
스위치를 사용하기 때문에 구동 회로가 추가되고 이는 회로의 가격과 
신뢰성 문제를 가져오는 요인이다. 특히 보조 MOSFET 스위치의 소스가 
접지단에 연결되지 않는 경우는 구동 회로가 더욱 복잡해 진다. 또한 
일반적으로 보조 회로의 스위치는 하드 스위칭으로 동작하게 된다는 
단점을 가지고 있다. 
5 
한편, 보조 회로에 스위치를 사용하지 않는 방식은 전류가 보조 회로에 
한 주기 동안 도통하게 된다. 이는 스위치 소자를 사용하는 방식과 달리 
보조 회로가 전류의 흐름을 제어할 수 없다는 특성 때문이다. 따라서 보조 
회로에 스위치를 사용하지 않는 경우에는 신뢰성 측면에서는 장점을 
가지지만 소프트 스위칭으로 동작하기 위해 보조 회로에 계속 전류가 
도통하고 이러한 순환 전류는 도통 손실의 증가를 야기한다는 단점이 
존재한다.  
본 논문에서는 양방향 병렬 컨버터에 적용 가능한 수동형 소프트 
스위칭 셀을 제안한다. 제안하는 소프트 스위칭 셀은 결합 인덕터와 
커패시터로 이루어진 간단한 구조이다. 제안하는 소프트 스위칭 셀은 2N 
(N=1,2,3…) 개의 병렬 모듈에 적용 가능하다. 이 구조는 수동 소자만을 
사용하기 때문에 스위치 소자를 사용하는 보조 회로에 비해서 신뢰성이 
높다. 뿐만 아니라 제안하는 회로는 스위치 소자의 소프트 스위칭을 
가능하게 하면서 보조 회로 내의 전류가 증감을 반복하는 개형을 가져서 
수동형 셀이 가지는 단점인 도통 손실의 증가분을 최소화하여 효율을 
향상시킬 수 있다는 장점을 가지고 있다.  
1.2  영 전압 천이 방식의 선행 연구 
본 절에서는 양방향 병렬 컨버터를 위한 영 전압 천이 방식의 선행 
연구들에 대해 기술한다. 그림 1.1은 보조 스위치를 사용한 보조 회로를 
이용하여 양방향 단일 컨버터를 소프트 스위칭으로 동작시키는 
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컨버터이다. 스위칭 직전에 보조 스위치를 턴 온하여 보조 인덕터의 
에너지를 이용하여 MOSFET 스위치의 기생 커패시터를 충·방전 시키고 
있으며 스위칭 직후에 보조 스위치를 턴 오프하는 방식이다. 벅 모드 일 
때와 부스트 모드 일 때 각각 하나씩의 보조 스위치만 동작하여 소프트 
스위칭으로 구동시키는 방식이다. 이처럼 보조 회로에 반도체 소자를 
사용하는 회로는 반도체 소자와 그 구동회로로 인해 신뢰성 문제가 
생긴다. 또한 그림 1.1의 회로는 보조 회로의 소스단이 접지단과 연결되지 
않았기 때문에 게이트 구동 회로에 추가적인 소자가 필요해 진다. 이러한 
구동 회로들은 가격 문제나 추가적인 안정성 문제를 가져올 수 있는 
요인이 된다. 또한 일반적으로 주 스위치를 소프트 스위칭으로 구동하기 
위해 사용하는 보조 회로의 보조 스위치들은 하드 스위칭으로 동작한다는 




































그림 1.2 참고 문헌 [49]의 회로를 병렬 컨버터에 확장한 구조 
 
그림 1.1과 같은 단일 컨버터에 대한 소프트 스위칭 방식의 보조 회로를 
병렬 컨버터에 적용하기 위해서는 그림 1.2와 같이 병렬 컨버터의 각 
모듈에 보조 회로를 적용해야 한다. 그러나 이 경우 사용되는 소자의 
개수가 증가한다는 단점이 존재한다. 일반적인 병렬 컨버터의 경우 
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인터리브드 방식으로 동작시키기 때문에 각 모듈 간의 스위칭 시점의 
차이을 이용한다면 단일 컨버터를 적용한 방식보다 작은 수의 소자로 
스위치를 소프트 스위칭으로 동작시킬 수 있다 [62 – 90].  
그림 1.3은 양방향 병렬 컨버터에 소프트 스위칭 기법을 적용한 
컨버터이다. 각 모듈의 스위칭 순간에 인덕터와 연결된 보조 스위치를 턴 
온 시켜서 스위치를 소프트 스위칭으로 동작시키는 회로이다. 인터리브드 
동작 시 각 모듈의 스위칭 시점이 다르기 때문에 간단한 보조 회로의 
구성을 통해 소프트 스위칭 동작이 가능하다는 장점을 가진다. 그러나 
보조 회로에 사용된 스위치 소자로 인해 신뢰성 문제가 발생하며, 특히 
소스단이 접지 상태가 아니기 때문에 구동 회로의 복잡성이 증가한다는 





















그림 1.3 참고 문헌 [68]의 소프트 스위칭 양방향 병렬 컨버터 
 
참고 문헌 [72-83]에서는 그림 1.4와 같이 병렬 부스트 컨버터의 주 
인덕터를 결합 시켜서 스위칭 손실을 줄이는 방식의 회로를 제안하였다. 
이러한 결합 인덕터의 에너지를 이용하여 회로의 스위치를 소프트 
스위칭으로 구동한다. 이 방식은 추가적인 소자들이 사용되지 않는다는 
장점이 존재한다. 그러나 이러한 방식은 스위치들이 인덕터의 전류가 전류 
불연속 모드 혹은 임계 도통 모드로 동작 한다는 단점이 있다. 전류 
불연속 모드로 동작하게 되면 입력 전류의 맥동이 커지게 되고 그에 따라 
입력 필터의 크기가 증가하게 된다. 뿐만 아니라 전류 불연속 모드 혹은 















그림 1.4 참고 문헌 [72-83]의 소프트 스위칭 부스트 컨버터 
 
일반적으로 1kW 이상의 대용량 구동에 적합하지 않다. 또한 영 전류 
스위칭은 모든 범위에서 가능하지만 설계에 따라 반 공진으로 동작하는 
영역이 발생할 수 있어 턴 온 시의 스위칭 손실을 완전히 없애지는 
못한다는 단점 역시 존재한다. 
참고 문헌 [84–89]에서는 병렬 컨버터에 인덕터 하나와 커패시터 하나를 
사용하여 영 전압 스위칭으로 스위치를 동작시키는 회로를 제안하였다. 
이러한 소프트 스위칭 셀은 구성이 간단하고 벅, 부스트, 벅-부스트 
컨버터 등 비 절연형 컨버터뿐 아니라 플라이백과 같은 절연형 
컨버터에도 적용 가능하다는 장점을 가진다. 그러나 시비율의 범위에 따라 
소프트 스위칭으로 동작하지 못하는 영역이 생기기 때문에 사용 영역에 
11 
제한이 생긴다. 이러한 단점을 보완하기 위해서 참고 문헌 [90]에서는 
그림 1.5와 같이 동일한 보조 회로를 가진 동기식 병렬 부스트 컨버터를 
제안하였다. 참고 문헌 [90]의 컨버터는 시비율에 상관없이 전 동작 
영역에서 회로가 소프트 스위칭으로 동작이 가능한 장점을 가지고 있다. 
이 구조는 두 개의 모듈의 스위치의 온, 오프 상태가 동일한 구간에서 
보조 회로의 전압이 0V가 되어서 보조 회로의 전류가 그 값을 유지한다. 
이 구간 전에 보조 회로의 전류는 첨두치에 도달하게 되어서 이 구간 
동안 보조 회로의 전류가 최댓값을 유지하게 된다. 따라서 스위치와 보조 
인덕터의 도통 손실이 증가하게 되어서 회로 전체의 도통 손실이 
















그림 1.5 참고 문헌 [90]의 소프트 스위칭 부스트 컨버터 
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1.3  연구의 목적 및 범위 
본 논문은 비 절연형 양방향 병렬 컨버터의 수동형 소프트 스위칭 보조 
회로를 제안한다. 본 절에서는 각 장에서 다룰 주제 및 목적에 대해 
기술한다.  
1.3.1  비 절연형 인터리브드 동기 컨버터의 소프트 스위칭 셀 제안 
본 논문에서 제안하는 소프트 스위칭 셀은 신뢰성 측면에서 유리한, 
반도체 소자를 사용하지 않는 회로이다. 2N 개의 병렬 컨버터 모듈의 
소프트 스위칭 동작을 위한 보조 회로는 N 개의 결합 인덕터와 하나의 
DC-link 커패시터로 구성되어 있다. 이 보조 회로를 이용하여 일반적인 
병렬 비 절연형 컨버터를 소프트 스위칭으로 동작 시킬 수 있다.  
1.3.2  소프트 스위칭 셀이 적용된 병렬 컨버터 제안 및 동작 분석 
회로의 소프트 스위칭 동작뿐 아니라 도통 손실의 증가분을 최소화 
시키는 보조 회로의 최적 설계를 위해서는 동작 분석이 선행되어야 한다. 
본 논문에서는 보조 회로를 동기 스위치를 사용한 병렬 벅 컨버터와 
부스트 컨버터에 적용하여 그 동작에 대해 분석한다. 본 논문에서는 
분석의 편의를 위해서 2 병렬 컨버터로 분석 및 검증한다. 
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1.3.3 도통 손실 저감을 위한 최적 설계 및 주파수 변조 제어  
본 논문에서 제안하는 보조 소프트 스위칭 셀은 DC-link 커패시터와 
결합 인덕터로 이루어진 간단한 구조이다. 소프트 스위칭 셀이 소프트 
스위칭 및 도통 손실 저감 효과를 가지기 위해서는 결합 인덕터의 설계가 
중요하다. 도통 손실의 증가분을 최소화 할 수 있는 결합 인덕터의 자화 
인덕터와 누설 인덕터의 비를 도통 손실 분석을 통해 도출한다. 또한 병렬 
컨버터의 소프트 스위칭 동작을 가능하게 하는 누설 인덕터의 값의 
범위를 정한다. 이와 같이 도통 손실과 소프트 스위칭 조건을 고려한 결합 
인덕터 설계를 통해 컨버터의 효율을 최적화 하도록 한다.  
그러나 스위치 소자가 없는 보조 회로의 특성 상 최대 부하를 제외한 
나머지 영역에서 발생하는 잉여 순환 전류로 인해 최대 부하 이외의 
영역에서 손실이 증가하게 된다. 이러한 잉여 순환 전류를 막기 위해 최대 
부하 이외의 영역에서 소프트 스위칭을 위한 최소의 순환 전류가 흐를 수 
있는 동작 주파수를 구한다.  
1.4 논문의 구성 
본 논문의 구성은 다음과 같다.  
제 2장에서는 제안하는 소프트 스위칭 셀을 소개하고 보조 회로의 
동작과 병렬 컨버터에 적용하는 방식에 대해 기술한다. 이를 위해 기존의 
컨버터의 구성을 동기 스위치를 사용한 컨버터로 확장한다. 또한 동기 
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스위치의 스위칭 시점에 대해 분석하여 하드 스위칭 컨버터가 스위칭 
손실이 발생하게 되는 이유와 영 전압 천이 방식의 기본 원리에 대해 
기술한다. 이후 병렬 컨버터 셀의 구성을 기술하고 제안하는 소프트 
스위칭 셀을 적용한 스위칭 셀에 대해 소개한다. 
제 3장에서는 제안하는 셀을 적용한 인터리브드 벅 컨버터와 부스트 
컨버터의 동작을 분석한다. 제안하는 스위칭 셀의 동작은 시비율이 
0.5보다 큰 경우와 작은 경우에 따라 차이가 있다. 따라서 시비율 범위에 
따라 벅 컨버터와 부스트 컨버터의 동작을 나누어서 분석한다.  
제 4장에서는 제안하는 소프트 스위칭 셀을 적용한 컨버터의 최적 설계 
방안에 대해 기술한다. 컨버터의 스위치를 소프트 스위칭으로 
동작시키면서 도통 손실의 증가분을 최소화 할 수 있는 설계 방법에 
대해서 기술한다. 도통 손실은 결합 인덕터의 누설 인덕터와 자화 
인덕터의 비의 설계를 통해서, 소프트 스위칭 조건은 누설 인덕터의 값의 
설계를 통해서 얻을 수 있다. 또한 4장에서는 제안하는 회로의 경 부하 
효율 향상을 위한 주파수 변조 방식에 대해 기술한다. 입·출력 전압과 
전류에 따라 순환 전류를 최소화 시켜 최대 부하 이외의 영역에서 효율을 
향상시키는 적정 주파수를 구한다. 
제 5장에서는 실험 결과에 대해 기술한다. 우선 실험 제원에 따른 
소프트 스위칭 보조 회로의 설계에 대해 기술한다. 그리고 비교에 적합한 
영 전압 천이 컨버터를 선정하고 제안하는 컨버터와 공정한 비교를 위한 
설계를 기술한다. 손실 모델을 통해 비교군 영 전압 천이 컨버터, 하드 
스위칭 컨버터와의 이론적인 분석을 통해 제안하는 컨버터의 효과를 
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분석한 후, 실험을 통해 제안하는 회로의 효과를 검증한다.  
제 6장에서는 본 연구의 결론과 향후 연구 과제를 기술한다.  
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제 2 장 제안하는 소프트 스위칭 셀 
본 장에서는 제안하는 소프트 스위칭 셀의 구조와 기본적인 동작에 대해 
기술한다. 제안하는 소프트 스위칭 셀은 결합 인덕터와 DC-link 커패시터
로 이루어진 간단한 구조이다. 보조 회로의 구성 상 제안하는 회로는 짝수
개의 컨버터 모듈에 적용 가능하다. 이 구조를 병렬 컨버터에 적용하여 제
안하는 보조 회로 셀이 소프트 스위칭을 가능하게 하면서 도통 손실을 저
감시킬 수 있는 기본적인 원리에 대해 기술한다.  
2.1  스위치 셀과 DC-DC 컨버터 
2.1.1 컨버터의 구성 및 동기 컨버터 
단일 컨버터는 Voperian의 스위치 모델([91])과 수동 소자들로 구성되어 
있다. Voperian의 모델은 그림 2.1과 같이 active(A), passive(P), common(C) 노
드로 구성되어 있다. 스위치가 턴 온 되는 시점에는 A 노드와 C 노드를 
통해 전류가 흐르게 되고 턴 오프 시에는 P 노드와 C 노드를 통해 도통하







그림 2.1 스위치 셀의 노드 구분 
 
스위치 모델을 반도체 스위치와 다이오드를 사용하여 실제로 구현하면 
그림 2.2와 같다. 인덕터의 전류는 연속적으로 흘러야 하기 때문에 C 노드
에 인덕터가 연결되게 된다. 이렇게 구성된 각각의 노드를 입력단, 출력단, 
접지에 연결하여 컨버터로 구성한다. 그림 2.3 - 그림 2.5는 이러한 스위치 
모델로 구성된 컨버터로 각각 벅 컨버터, 부스트 컨버터, 벅-부스트 컨버









































그림 2.5 벅-부스트 컨버터 
19 
 표 2.1 컨버터 별 스위치 모델의 연결 지점 
컨버터 Active node Passive node Common node 
벅 컨버터 입력단 접지 출력단 
부스트 컨버터 접지 출력단 입력단 
벅-부스트 컨버터 입력단 출력단 접지 
 
컨버터를 양방향으로 구동하기 위해서는 다이오드를 동기 스위치로 교
체한 동기식 컨버터를 사용해야 한다. 동기식 스위치를 사용하면 양방향 
구동이 가능할 뿐 아니라 회로의 도통 손실을 줄일 수 있다는 장점을 가
진다. 다이오드에서 발생하는 도통 손실은 식 (2.1)과 같이 다이오드에서 
턴 온 시에 발생하는 온 전압과 다이오드를 통해 흐르는 전류의 곱으로 
나타낼 수 있다.  
 _ .diode cond on DP V I  (2.1) 
Von은 다이오드가 도통 시에 다이오드 양단에 인가되는 전압을 의미하고 
ID는 다이오드에 흐르는 평균 전류를 의미한다. 다이오드의 등가 모델은 
전압원과 저항으로 등가할 수 있으나 일반적으로 등가 저항에서 발생하는 
손실은 전압원에서 발생하는 손실보다 경미하기 때문에 본 논문에서는 다
이오드의 등가저항에 의한 손실은 고려하지 않는다. 반면 MOSFET 스위치
의 경우 도통 시에 저항으로 등가가 가능하다. 그에 따라 동기 스위치에서 
발생하는 도통 손실은 식 (2.2)와 같다.  
 
2
._ . _sync cond D DS onP I R  (2.2) 
 일반적으로 컨버터의 동작 범위에서는 스위치에서 발생하는 도통 손실
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이 다이오드에서 발생하는 도통 손실보다 작기 때문에 양방향 구동 이외
에도 효율 향상을 위해 동기식 스위치를 사용하는 경우가 많다. 그림 2.6 - 




































그림 2.8 동기식 벅-부스트 컨버터 
 
 
2.2 병렬 컨버터 
그림 2.9는 병렬 컨버터의 구성도를 도시한다. 회로를 병렬로 구동하면 
각 컨버터에 흐르는 전류가 1/n 만큼 줄어들게 된다. 다이오드를 제외한 
다른 소자들의 도통 손실은 기생 저항이나 혹은 온 저항에 의해 발생하기 
때문에 전류의 제곱에 비례한다. 따라서 전류가 나누어지게 되면 회로의 















그림 2.9 병렬 컨버터의 구성도 
 
그림 2.10은 병렬 컨버터의 일반적인 셀 구조이다. 단일 컨버터 셀의 A 
노드와 P 노드는 공통 노드가 되어 묶이게 된다. 단일 컨버터 모듈의 C 
노드는 각 모듈의 인덕터와 연결되게 되며 병렬 컨버터 셀에서 Ci 
(i=1,2,3…)로 정의한다. 인덕터가 연결되어 생긴 새로운 노드를 병렬 컨버
터의 C 노드로 정의한다. 이 때 병렬 컨버터는 단일 컨버터와 동일하게 
표 2.1과 같은 구성을 통해 컨버터를 구성한다. 이러한 병렬 회로는 인터
리브드 방식으로 동작 시키는 것이 일반적이다. 인터리브드 방식은 병렬 
컨버터에서 각 상의 게이트 전압의 위상을 360° / n 만큼 차이 나게 인가하




























그림 2.11 인터리브드 컨버터의 게이트 전압 
 
그림 2.11은 병렬 컨버터를 인터리브드 방식으로 동작시킬 때의 게이트 
전압이다. 이 방식으로 게이트를 인가하면 도통 손실의 저감 효과뿐 아니
라 전류 맥동 감쇄의 효과도 있어서 입·출력 필터의 크기를 줄일 수 있다
는 장점이 존재하기 때문에 대부분의 병렬 컨버터는 인터리브드 방식으로 
구동시킨다.  
 
2.3 영 전압 천이 방식의 원리 
본 절에서는 동기식 컨버터의 주 스위치와 동기 스위치의 턴 온 시점에
서의 전류 흐름에 대해 간단하게 기술하고 주 스위치의 스위칭 손실이 발
생하는 원리에 대해 기술한다. 또한 이러한 스위칭 손실을 없애기 위한 영 
전압 천이 방식의 기본적인 셀 구성과 원리에 대해 기술한다.  
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그림 2.12 동기 스위치를 적용한 스위치 셀 
 
동기식 컨버터의 전류 흐름에 의해 동기 스위치는 컨버터의 종류와 상
관없이 영 전압 스위칭이 가능하지만 컨버터의 주 스위치는 하드 스위칭
으로 동작하게 된다. 그림 2.12는 동기 스위치를 사용한 컨버터의 스위치 
셀을 도시한다. 그림에서 Smain은 주 스위치, Ssync는 동기 스위치를 의미한다. 
스위칭 시점의 인덕터 전류는 일정하다는 가정이 가능하기 때문에 인덕터
는 정 전류원으로 등가한다. 그림 2.13과 그림 2.14는 각각 컨버터의 동기 
스위치가 턴 온 되는 시점과 주 스위치가 턴 온 되는 시점의 전류 흐름을 
나타낸다. 그림 2.13에서 주 스위치를 통해 도통 될 때 전류는 드레인에서 
소스로 흐르고 있다. 주 스위치가 턴 오프 된 이후에 인덕터 전류의 연속
성에 의해서 전류는 동기 스위치의 소스에서 드레인으로 흐르게 되며 이 
전류는 동기 스위치의 기생 커패시터에 충전된 에너지를 방전 시킨다. 방
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전이 끝난 후 동기 스위치를 턴 온 시키게 되면 동기 스위치는 소프트 스
위칭으로 동작할 수 있다. 반면 그림 2.14에서 동기 스위치는 턴 온 시점
에 전류가 소스에서 드레인으로 흐르고 있다. 동기 스위치가 턴 오프 되면 
전류는 주 스위치의 드레인에서 소스로 흐르게 된다. 이때 주 스위치의 전
류는 주 스위치의 기생 커패시터에 저장된 에너지를 방전할 수 없으며 주 
스위치가 턴 온 되면 중첩되는 전압과 전류에 의해 하드 스위칭으로 동작
하게 된다. 이러한 스위칭 시점에 발생하는 손실은 동기 스위치의 바디 다
이오드에 의해 발생하는 역 회복 손실, 전압과 전류의 중첩에 의해 발생하












그림 2.14 컨버터의 주 스위치 턴 온 시 전류 흐름 
 
그림 2.15와 그림 2.16은 각각 동기식 벅 컨버터와 부스트 컨버터의 
스위칭 시점에 전류 흐름을 나타낸 회로도이다. 인덕터의 전류 연속성에 
의해서 주 스위치가 턴 오프 되고 동기 스위치가 턴 온 되는 시점에 
전류는 동기 스위치의 소스에서 드레인으로 도통하게 된다. 이 때 동기 
스위치에 흐르는 전류는 기생 커패시터에 충전되어 있는 에너지를 
방전시키게 되고 그에 따라서 일정 지연 시간 이후에 동기 스위치를 턴 
온 시키면 동기 스위치는 영 전압 스위칭이 가능하다. 반면 동기 스위치가 
턴 오프 되고 주 스위치가 턴 온 되는 시점에는 전류의 방향 때문에 주 
스위치는 드레인에서 소스로 전류가 흐르게 된다. 이 경우 컨버터는 하드 
스위칭으로 동작하게 되어서 스위칭 손실이 발생하게 된다. 
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그림 2.15 동기식 벅 컨버터의 스위칭 순간의 전류 흐름 
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그림 2.16 동기식 부스트 컨버터의 스위칭 순간의 전류 흐름 
 
2.3.2 영 전압 천이 방식의 기본 원리 
그림 2.17은 영 전압 천이 방식을 위한 기본적인 보조 회로의 구성 방식
을 도시한다. 그림과 같이 C 노드에 보조 전류원을 연결하여 주 스위치의 
스위칭 시점에 스위치에 흐르는 전류의 방향을 바꾸기 위한 보조 회로를 
구성한다. 그림 2.18은 영 전압 천이 방식의 셀에서 주 스위치가 턴 온 될 
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때 전류의 흐름을 도시한다. 보조 전류원에 의해 동기 스위치가 턴 오프 
되기 전에 전류의 방향이 동기 스위치의 드레인에서 소스로 흐르게 된다
면 동기 스위치가 턴 오프 될 때 주 스위치의 소스에서 드레인으로 전류
가 흐르게 된다. 이 전류로 인해 주 스위치의 커패시터를 방전할 수 있으
며 이에 따라 컨버터는 소프트 스위칭으로 동작할 수 있다. 영 전압 천이 
방식으로 동작하기 위해서는 이처럼 스위치가 온, 오프 되는 시점에 전류
의 방향이 중요하다. 보조 회로의 구성을 통해 스위치가 턴 오프 되는 시
점에 전류가 스위치의 드레인에서 소스로 흐르며 스위치가 턴 온 되는 시
점에는 전류가 스위치의 소스에서 드레인으로 흐르게 된다면 스위치는 소












그림 2.18 영 전압 천이 셀의 주 스위치 턴 온시 전류 흐름 
 
2.4 제안하는 소프트 스위칭 셀의 구조와 적용 
제안하는 소프트 스위칭 셀의 등가 모델은 그림 2.19와 같다. 결합 인
덕터는 두 개의 누설 인덕터와 하나의 자화 인덕터, 그리고 이상적인 변압
기로 등가한다. 병렬 컨버터의 모듈과 연결할 때 커패시터 단은 P 노드와, 
두 개의 누설 인덕터 단은 Ci (i = 1,2,3…) 노드와 연결한다. 제안하는 보조 
소프트 스위칭 셀이 하나의 결합 인덕터에 대해 두 개의 모듈의 스위치를 
소프트 스위칭으로 동작가능하기 때문에 2N (N = 1,2,3…)개의 병렬 컨버터
에 대해 제안하는 소프트 스위칭 셀이 적용 가능하다. 각 모듈은 처리해야 
하는 전력이 동일하기 때문에 결합 인덕터의 변압기의 턴 비는 1:1로 설
계하면 되고 두 개의 누설 인덕터 역시 동일한 값을 가져야 한다. 따라서 
결합 인덕터에서 설계해야 하는 변수는 자화 인덕터와 누설 인덕터의 값
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이다.  
KCL을 이용하면 변압기와 자화 인덕터에 걸리는 전압 VL을 식 (2.3)과 
같이 구할 수 있다.  
 ( ) ( )
2
m
L a b a b
m lk
L
V V V V V
L L
   

 (2.3) 
Va와 Vb는 스위치의 온, 오프 상태에 따라 각각 두 가지의 값을 가진다. 
주 스위치가 턴 온 되었을 때 Va와 Vb를 Vhigh, 주 스위치가 턴 오프 되었
을 때 Va와 Vb를 Vlow라고 한다. 커패시터의 전압 Vx는 한 주기 동안 
voltage-second balance을 이용해서 구할 수 있다. 커패시터의 맥동 성분을 
무시한다면 Vx는 식 (2.4)와 같다.  
















그림 2.19 제안하는 보조 회로 셀 
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이 때 누설 인덕터의 양단에 인가되는 전압은 Vx, VL을 이용하면 구할 
수 있다. 누설 인덕터에 인가되는 전압을 구하면 누설 인덕터 전류의 기울







L a L x
lk
L b L x
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di V V V
dt L











식 (2.5)에서 Va, Vb가 가질 수 있는 값은 주 스위치의 온, 오프 상태에 
따라 Vhigh, Vlow 두 가지 값을 가질 수 있다. 표 2.2는 벅, 부스트, 벅-부스
트 컨버터에 대해 스위치의 상태에 따른 Vhigh, Vlow를 나타낸다.  
제안하는 보조 회로는 시비율의 크기에 따라 동작 상의 차이가 
존재한다. 시비율이 0.5보다 작은 경우와 큰 경우에 회로의 동작에 차이가 
나기 때문에 각 경우를 나누어서 분석한다. 보조 회로의 누설 인덕터에 
흐르는 전류는 인가되는 전압에 따라서 한 주기 내에서 기울기가 
달라지게 되며 특히 전류가 첨두치를 가질 때 급격한 기울기를 가지기 
때문에 도통 손실의 증가분을 저감시킬 수 있다. 
 
표 2.2 각 컨버터 별 주 스위치의 온, 오프에 따른 Va와 Vb의 전압 
컨버터 형태 Vhigh Vlow 
벅 컨버터 입력 전압 접지 
부스트 컨버터 접지 출력 전압 
벅-부스트 컨버터 입력 전압 출력 전압 
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그림 2.20은 제안하는 보조 회로의 셀을 사용한 영 전압 천이 스위칭 
셀을 도시한다. 그림에서 
km
S (k=1,2,3…2n)는 주 스위치를 의미하고 
ks
S
(k=1,2,3…2n)는 동기 스위치를 의미한다. 2N개의 병렬 컨버터를 위한 
제안하는 영 전압 천이 보조 회로의 구성을 위해서는 N개의 결합 
인덕터와 하나의 보조 커패시터가 필요하다. 각 결합 인덕터 양단은 Ck, 
Cn+k (k=1,2,3…n) 노드에 연결하여 컨버터 셀을 구성한다. 그림 2.21과 같이 
게이트를 인가하게 되면 결합 인덕터가 연결되는 두 모듈의 위상차는 
언제나 180°이기 때문에 결합 인덕터의 평균적인 전류는 0이 된다. 또한 
보조 커패시터 앞 단의 전압인 Vx는 언제나 일정한 전압원의 역할을 하고 
있으며 이로 인해 각 모듈의 결합 인덕터들이 동작점을 형성한다. 이 때 
결합 인덕터의 누설 인덕터에 흐르는 전류는 스위칭 시점에 스위치에 
흐르는 전류의 방향을 바꾼다. 이로 인해 제안하는 회로의 스위치들은 


























그림 2.20 제안하는 소프트 스위칭 병렬 컨버터 셀 
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그림 2.21 k모듈과 (n+k)모듈의 게이트 전압 
 
그림 2.22-그림 2.24는 각각 동기식 2-병렬 인터리브드 벅, 부스트, 벅-
부스트 컨버터에 제안하는 소프트 스위칭 보조 회로를 적용한 회로도이다. 






















































그림 2.24 동기식 영 전압 천이 인터리브드 벅-부스트 컨버터 
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제 3 장 영 전압 천이 셀을 적용한 
 인터리브트 컨버터의 동작 분석 
제 2 장에서 기술한 소프트 스위칭 효과를 얻으며 도통 손실 저감 효
과를 극대화 시키는 설계를 위해서는 회로의 동작 분석이 선행되어야 한
다. 본 장에서는 제안하는 소프트 스위칭 셀을 적용한 인터리브트 벅 컨
버터와 부스트 컨버터의 동작을 분석한다. 분석의 편의를 위해 2 병렬 컨
버터에 대해 분석한다. 회로의 동작 분석의 용이성을 위해 다음 사항에 
대한 가정을 한다. 
 
 출력 커패시터는 충분히 큰 값을 가지고 있어서 출력 전압의 
맥동 성분을 무시할 수 있다.  
 MOSFET 스위치의 기생 커패시터와 바디 다이오드를 제외한 
기생 성분은 무시한다.  
 컨버터의 MOSFET 스위치의 기생 커패시터 값은 Coss로 
동일하다.  
 컨버터의 인덕터는 동일한 값 L을 가진다.  
 소프트 스위칭 셀 내의 결합 인덕터는 두 개의 누설 인덕터와 
자화 인덕터, 이상적인 변압기로 구성된 등가모델로 해석한다.  
 소프트 스위칭 보조 회로의 DC-link 커패시터의 값은 충분히 
커서 Vx의 리플 성분은 무시하고 DC 전압으로 가정한다. 
 결합 인덕터의 누설 인덕터는 동일한 값 Llk를 가진다.  
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제안하는 소프트 스위칭 보조 회로의 스위치 전류는 시비율이 0.5보다 
큰 경우와 작은 경우에 각각 다른 파형을 가진다. 시비율이 0.5보다 큰 경
우의 주 스위치의 전류 파형과 시비율이 0.5보다 작은 경우의 동기 스위치
의 전류 파형은 좌우 대칭적인 형태를 가지게 되며 시비율이 0.5보다 큰 
경우의 동기 스위치의 전류 파형과 시비율이 0.5보다 작은 경우의 주 스위
치의 전류 파형 역시 좌우 대칭적인 파형을 가지게 된다. 따라서 제안하는 
소프트 스위칭 컨버터의 동작 분석은 시비율이 0.5보다 큰 경우와 작은 경
우로 나누어서 분석한다. 동작 분석은 각 모드의 등가 회로 및 주요 파형
에 대한 수식 분석을 포함한다.  
3.1 소프트 스위칭 인터리브드 벅 컨버터의 동작 분석 
본 절에서는 소프트 스위칭 인터리브드 벅 컨버터의 동작을 분석한다.  
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그림 3.1 제안하는 소프트 스위칭 인터리브드 벅 컨버터 
  
3.1.1 시비율이 0.5보다 작은 경우의 동작 분석 
본 절에서는 시비율이 0.5보다 작을 때 인터리브드 벅 컨버터의 동작에 
대해 기술한다. 그림 3.2는 소프트 스위칭 인터리브드 벅 컨버터의 
시비율이 0.5보다 작은 경우의 주요 파형에 대해 도시하였다. 이를 
























그림 3.2 시비율이 0.5보다 작을 때 인터리브드 벅 컨버터의 주요 파형 
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구간 1 (t0-t1) 
 
구간 1이 시작되기 전 S4는 턴 온 되어 있다. 시점 t0에 S1이 턴 온 
되면서 구간 1이 시작된다. 구간 1에서 모듈 1의 인덕터 L1은 충전되고 
있으며 모듈 2는 출력 측으로 에너지를 전달하고 있다. 두 인덕터에 
흐르는 전류는 식 (3.1), (3.2)와 같다.  
 
1 0
( ) ( )
2
in o in o
L L
V V V V
i t t t DT I
L L
 









i t t t V T I
L L
      (3.2) 
위 식에서 IL은 인덕터 전류의 평균값, D는 시비율, T는 주기를 의미한다. 
Vds1과 Vds2은 각각 입력 전압, 접지 상태가 되며 식 (2.3)에 의해 결합 인덕
터의 이상적인 변압기에 인가되는 전압 및 누설 인덕터에 인가되는 전압
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lk lk
D
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 




( )lk ds L in in
lk lk
D
V V V DV V
L L
 
     (3.5) 
시점 t0에서 누설 인덕터의 전류는 그림 3.3 (a)와 같이 음의 값을 가지고 
있으나 구간 1동안 누설 인덕터 양단의 전압에 의해 그림 3.3 (b)와 같이 
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전류의 방향이 바뀌게 된다. 누설 인덕터와 주 인덕터의 전류가 더해지기 
때문에 S4의 소스에서 드레인으로 흐르는 전류의 절댓값이 커져서 구간 2
에서 스위치가 소프트 스위칭으로 구동하기 용이해 진다.  
누설 인덕터의 양단 전압으로부터 누설 인덕터에 흐르는 전류 iLa1, iLa2를 
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    (3.7) 
 스위치에 흐르는 전류는 인덕터에 흐르는 전류와 누설 인덕터에 
흐르는 전류의 합으로 구할 수 있다. 인덕터에 흐르는 전류와 누설 
인덕터에 흐르는 전류는 각각 식 (3.1), (3.2)와 식 (3.6), (3.7)과 같으며 
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(a)                               (b) 
그림 3.3 벅 컨버터의 D<0.5일 때 구간 1의 등가회로 및 전류 흐름 
  
 
구간 2 (t1 – t2) 
 
구간 2는 t1에서 시작된다. 시점 t1에서 S1이 꺼지게 되고 iS1은 감소하기 
시작한다. 컨버터의 주 스위치가 턴 오프 된 시점 이후부터 동기 스위치가 
켜질 때까지 지연 시간이 구간 2가 된다. iS1의 감소분만큼 S2의 소스에서 
드레인으로 전류가 흐르게 된다. S1과 S2의 전류는 S1의 기생 커패시터의 
전압을 충전하고 S2의 기생 커패시터를 방전한다. 등가 회로는 그림 3.4 
(a)와 같다. 이 모드 동안 Llk1는 Coss1, Coss2와 공진하게 된다. t1에서 경계 
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해당 경계 조건에서 누설 인덕터의 전류, 동기 스위치의 전압에 관한 
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    (3.15) 
위 미분 방정식을 풀면 구간 2에서 Vds2는 식 (3.16)과 같이 구할 수 
있다. 
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누설 인덕터의 전류에 의해 Vds1이 입력 전압이 되고 Vds2가 접지 상태가 
되면 소프트 스위칭으로 동작하기 위한 조건이 충족된다. 이후에 S2의 
기생 다이오드가 도통하기 시작하며 등가 회로는 그림 3.4 (b)와 같다. 이 
시점 이후에 S2를 턴 온 시키면 영 전압 스위칭으로 동작시킬 수 있다. 
따라서 영 전압 스위칭 조건을 달성하기 위해 누설 인덕터와 스위치의 
기생 커패시터 간의 공진을 통한 에너지 충`방전 과정은 t2 이전에 끝나야 
한다. 이를 위한 최소의 지연 시간은 식 (3.16)의 Vds2가 접지 상태가 되는 
























  이다. 구간 2의 스위칭 시점에는 스위치의 



























(a)                              (b)  
그림 3.4 벅 컨버터의 D<0.5일 때 구간 2의 등가회로 및 전류 흐름 
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구간 3 (t2 – t3) 
 
구간 3이 시작되기 전 S2의 드레인-소스 전압이 접지 상태가 된다. 시점 
t2에서 S2는 소프트 스위칭으로 턴 온 된다. 구간 3에서는 모듈 1과 모듈 
2의 인덕터는 모두 출력 측으로 에너지를 전달하고 있다. iL1, iL2는 식 (3.18), 
(3.19)와 같다.  
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i t t t V T I
L L
      (3.19) 
Vds1과 Vds2는 모두 접지 상태가 되며 그에 따라 이상적인 변압기, 두 
개의 누설 인덕터에 인가되는 전압을 식 (3.20)-(3.22)와 같이 구할 수 있다.  




( ) inlk ds L in
lk lk
DV
V V V DV
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( ) inlk ds L in
lk lk
DV
V V V DV
L L
      (3.22) 
  
누설 인덕터에 흐르는 전류는 누설 인덕터의 전압을 통해 구할 수 있다. 
두 개의 누설 인덕터의 전압이 동일하기 때문에 iLa1, iLa2의 기울기는 식 












i t t t V DT
L L
 
     (3.23) 
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i t t t V DT
L L
 
     (3.24) 
 
이로 인해 누설 인덕터의 전류는 그림 3.5 (a) – (c)와 같이 순차적으로 
누설 인덕터의 전류의 방향이 바뀌게 된다. 이렇게 바뀐 전류로 인해서 
t3가 되기 전에 그림 3.5 (d)처럼 S4의 방향이 바뀌게 된다. 이로 인해 구간 
4에서 소프트 스위칭으로 동작할 수 있는 조건이 충족된다. 인덕터에 
흐르는 전류와 누설 인덕터에 흐르는 전류의 차를 통해 S2, S4에 흐르는 
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               (c)                                (d) 
그림 3.5 벅 컨버터의 D<0.5일 때 구간 3의 등가회로 및 전류 흐름 
 
 
구간 4 (t3 – t4) 
 
구간 4는 t3에서 시작된다. S4가 턴 오프 되고 그에 따라 S4에 흐르던 
전류가 S3의 소스에서 드레인으로 도통하기 시작한다. 이 전류의 에너지를 
통해 S4의 기생 커패시터가 충전되고 S3의 기생 커패시터에 저장된 
에너지가 방전된다. 이때 등가 회로는 그림 3.6 (a)와 같다. 이 모드 동안 
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누설 인덕터 Llk2는 Coss3, Coss4와 공진하게 된다. 따라서 결합 인덕터의 누설 
인덕터에 저장된 에너지는 공진을 통해 Vds3를 입력 전압으로 만들고 
Vds4를 접지 상태로 만든다. 영 전압 스위칭 조건을 달성하기 위한 누설 
인덕터와 스위치의 기생 커패시터 간의 공진을 통한 에너지 충·방전 
과정은 t4 이전에 끝나야 한다. 스위치의 전압 및 인덕터와 누설 인덕터의 
초기 조건은 (3.27) - (3.30)과 같다.  
 
3 3
( )ds inv t V  (3.27) 
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    (3.30) 
 
구간 4에서의 Vds4는 식 (3.31)과 같다. 
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  을 의미한다.
 
























  이다. 영 전압 스위칭 조건이 달성된 후에 
스위치의 전류는 그림 3.6 (b)와 같이 S3의 바디 다이오드를 통해 흐르며 
이 시점 이후에 스위치가 턴 온 되면 소프트 스위칭 조건이 달성된다. 
구간 2에 비해 구간 4의 스위칭 시점에 스위치에 흐르는 전류가 작기 
때문에 구간 2에 비해 더 많은 지연 시간을 필요로 한다.  



























(a)                            (b) 
그림 3.6 벅 컨버터의 D<0.5일 때 구간 4의 등가회로 및 전류 흐름 
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3.1.2 시비율이 0.5보다 큰 경우의 동작 분석 
본 절에서는 시비율이 0.5보다 클 때 인터리브드 벅 컨버터의 동작에 
대해 기술한다. 그림 3.7은 소프트 스위칭 인터리브드 벅 컨버터의 
시비율이 0.5보다 작은 경우의 주요 파형에 대해 도시하였다. 이를 
기반으로 각 모드에 대한 주요 수식과 등가 회로를 기술한다.  
 
구간 1 (t0 – t1) 
 
구간 1이 시작되기 전 S3은 턴 온 되어 있다. 시점 t0에서 S1이 턴 온 
되면서 구간 1이 시작된다. 구간 1에서 모듈 1과 모듈 2는 모두 입력에서 
출력 측으로 에너지를 전달하고 있다. 이 때 인덕터의 전류는 식 (3.33) - 




( ) ( )
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in o in o
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i t t t V T I
L L
 
     (3.34) 
 
구간 1에서 주 스위치가 턴 온 되기 때문에 Vds1과 Vds2는 모두 입력 
전압이 되며 그에 따라 이상적인 변압기, 두 개의 누설 인덕터에 인가되는 























그림 3.7 시비율이 0.5보다 클 때 인터리브드 벅 컨버터의 주요 파형 
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lk ds L in in
lk
D
V V V DV V
L





lk ds L in in
lk
D
V V V DV V
L

     (3.37) 
 누설 인덕터에 인가되는 전압에 의해 누설 인덕터에 흐르는 전류를 구
할 수 있다. 누설 인덕터에 흐르는 전류는 구간 1이 시작되는 시점에는 음
의 값을 가지며 두 개의 누설 인덕터에 흐르는 전류는 같은 기울기를 가
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i t V t t V D T
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  
     (3.39) 
 
 누설 인덕터에 흐르는 전류의 기울기는 양의 값을 가지게 되며 그에 따
라 그림 3.8 (a)-(c)와 같이 누설 인덕터의 전류의 방향이 순차적으로 바뀌
게 된다. 이에 따라 스위치의 전류는 점점 커지게 된다. 스위치의 전류는 
인덕터의 전류와 누설 인덕터 전류의 절댓값의 합으로 구할 수 있다. 각 
모듈에 대해 인덕터와 누설 인덕터에 흐르는 전류는 동일한 기울기를 가
지기 때문에 S1와 S3에 흐르는 전류의 기울기는 동일하다. iS1, iS3의 전류는 
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그림 3.8 벅 컨버터의 D>0.5일 때 구간 1에서 등가 회로 및 전류 흐름 
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구간 2 (t1 – t2) 
 
t1에서 S3가 턴 오프 되면서 구간 2가 시작된다. S3가 턴 오프 되면 S3의 
드레인에서 소스로 흐르던 전류는 S4의 소스에서 드레인으로 흐르기 
시작한다. 이 전류로 인해 S3의 기생 커패시터는 충전되고 S4의 기생 
커패시터는 방전된다. 이 때 등가회로는 그림 3.9 (a)와 같다. 영 전압 
스위칭 조건을 달성하기 위해 결합 인덕터의 누설 인덕터와 스위치의 
기생 커패시터 간의 공진을 통한 에너지 충·방전 과정은 t2 이전에 끝나야 
한다. 초기 조건은 (3.42) - (3.45)와 같다.  
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( ) 0dsv t   (3.42) 
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( ) cos ( ) sin ( )dsV t A t t B t t K       (3.46) 
식에서 
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Vds3이 입력 전압이 되고 Vds4가 접지 상태가 된 이후에 S4가 켜지게 
되면 소프트 스위칭 조건이 달성 된다. 이후에 그림 3.9 (b)와 같이 S4의 
바디 다이오드를 통해 전류가 도통하게 된다. 이를 위한 최소의 지연 
시간은 식 (3.47)과 같다. 이 구간에서 스위치 전류의 크기는 인덕터 
전류와 보조 인덕터의 전류의 절댓값이 더해진 값과 동일하기 때문에 


















































(a)                               (b) 
그림 3.9 벅 컨버터의 D>0.5일 때 구간 2에서 등가 회로 및 전류 흐름 
 
구간 3 (t2 – t3) 
 
S4가 턴 온 되면서 구간 3은 시작된다. S1은 턴 온 상태를 유지하고 있다. 
구간 3에서 모듈 1은 입력 측에서 출력 측으로 에너지를 전달하고 있으며 
모듈 2는 인덕터에서 출력 측으로 에너지를 전달하고 있다. 각 모듈의 인
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 이 구간에서 Vds1은 입력 전압과 동일하고 Vds2는 접지 상태이다. 그에 
따라 이상적인 변압기, 두 개의 누설 인덕터에 인가되는 전압을 식 (3.50) - 
















lk ds L in in
lk
D
V V V DV V
L
 
     (3.51) 
 
2 2lk ds L in in
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V V V DV V
L
 
     (3.52) 
 
누설 인덕터에 인가되는 전압에 의해 누설 인덕터에 흐르는 전류를 구할 
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누설 인덕터의 기울기는 음이 되기 때문에 그림 3.10 (a)에서 (b)로 전류의 
방향이 바뀌게 된다. 그에 따라 스위치의 전류로 스위칭 시점에는 그림 
3.10 (c)처럼 전류의 방향이 바뀌게 되어서 주 스위치가 소프트 스위칭으로 
동작이 가능하다. 스위치의 전류는 인덕터의 전류와 누설 인덕터의 차이로 
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구간 4 (t3 – t4) 
 
구간 4는 S4가 턴 오프 되면서 시작된다. S4의 드레인에서 소스로 흐르던 
전류는 인덕터 전류의 연속성에 의해서 S3의 소스에서 드레인으로 흐르게 
되고 이로 인해 S3의 기생 커패시터에 충전된 에너지를 방전하기 
시작한다. 등가 회로는 그림 3.11 (a)와 같다. 이 모드 동안 누설 인덕터는 





( )ds inv t V  (3.57) 
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 이 구간에서 Vds3는 식 (3.61)과 같다.  
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기생 커패시터의 방전이 끝나고 Vds4가 접지 상태가 된 이후에 S4가 
켜지게 되면 소프트 스위칭으로 동작이 가능하게 된다. 구간 2와는 달리 
스위칭 시점에 스위치에 흐르는 전류의 크기는 인덕터의 전류와 누설 
인덕터의 전류의 절댓값의 차이와 같다. 따라서 공진을 위한 에너지가 
구간 2에 비해 작기 때문에 구간 2에 비해 상대적으로 긴 지연 시간이 
























  이다. 영 전압 스위칭 조건이 달성된 후에 주 
인덕터 전류는 그림 3.11 (b)와 같이 S3의 바디 다이오드를 통해 흐른다.  
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3.2 소프트 스위칭 인터리브드 부스트 컨버터의 동작 분석 
본 절에서는 소프트 스위칭 인터리브드 부스트 컨버터의 동작을 분석한
다. 그림 3.12는 제안하는 소프트 스위칭 부스트 컨버터의 회로도이다. 제
안하는 소프트 스위칭 셀을 적용하는 부스트 컨버터는 시비율이 0.5보다 


































그림 3.12 제안하는 소프트 스위칭 인터리브드 부스트 컨버터 
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3.2.1 시비율이 0.5보다 작은 경우의 동작 분석 
본 절에서는 시비율이 0.5보다 작을 때 부스트 컨버터의 동작에 대해 
기술한다. 그림 3.13은 병렬 소프트 스위칭 부스트 컨버터의 시비율이 
0.5보다 작은 경우의 주요 파형에 대해 도시하였다. 이를 기반으로 각 
모드에 대한 주요 수식과 등가 회로를 보인다.  
 
구간 1 (t0-t1) 
 
구간 1이 시작하기 전, S4는 턴 온 된 상태이고 Vds2는 출력 전압 값을 
유지하고 있다. 시각 t0에서 S1이 턴 온 되면서 구간 1이 시작된다. 이 
모드의 등가 회로는 그림 3.14 (a)와 같다. 이 모드에서 L1은 충전되고 L2는 
출력단으로 에너지를 전달한다. 부스트 인덕터 전류의 파형은 하드 스위칭 
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그림 3.13 시비율이 0.5보다 작은 경우의 병렬 부스트 컨버터의 주요 파형 
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위 식에서 IL은 인덕터 전류의 평균값, D는 시비율, T는 주기를 의미한다. 
결합 인덕터의 이상적인 변압기의 양단 전압은 식 (3.65)를 통해 구할 수 
있으며 이를 통해 누설 인덕터에 걸리는 전압을 식 (3.66), (3.67)과 같이 















(1 )lk DS L o o
lk
D
V V V D V V
L
  
      (3.66) 
 2 3 (1 )lk ds L o o
lk
D
V V V D V V
L

      (3.67) 
이 구간에서 누설 인덕터의 기울기는 음의 값을 가지게 된다. 누설 
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이다. 구간 1에서 누설 인덕터의 전류는 
감소하고 있으며 구간 1의 절반 지점에서 그림 3.14 (b)와 같이 전류의 
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방향이 바뀌게 된다. 스위치에 흐르는 전류는 부스트 인덕터 전류와 보조 
회로의 누설 인덕터 전류의 차이를 이용하여 구할 수 있다. 이 구간의 주 
스위치에 흐르는 전류는 인덕터 전류와 누설 인덕터 전류의 절댓값의 
합이기 때문에 구간 2에서 소프트 스위칭으로 동작하기 용이하다. 구간 
1에서 S1과 S4에 흐르는 전류는 인덕터 전류와 누설 인덕터 전류를 
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               (a)                               (b) 
그림 3.14 부스트 컨버터의 D<0.5일 때  




구간 2 (t1 – t2) 
 
구간 2는 t1에서 시작된다. 시점 t1에서 S1이 꺼지게 되고 iS1은 감소하기 
시작한다. iS1의 감소분만큼 S2의 소스에서 드레인으로 전류가 흐르게 되며 
이 전류는 S2의 기생 커패시터를 방전한다. 이 때 등가 회로는 그림 3.15 
(a)와 같다. 이 구간에서 누설 인덕터는 모듈 1의 스위치의 기생 
커패시터와 공진하게 된다. 영 전압 스위칭 조건을 달성하기 위해 결합 
인덕터의 누설 인덕터와 스위치의 기생 커패시터 간의 공진을 통한 
에너지 충·방전 과정은 t2 이전에 끝나야 한다. 시점 t1에서 초기 조건은 
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구간 2에서의 Vds1 는 식 (3.76)과 같다. 
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Vds1이 출력 전압이 된 이후에 S2가 턴 온 되면 스위치를 소프트 
























  이다. 영 전압 스위칭 조건이 달성된 후에 주 




































(a)                                   (b) 
그림 3.15 부스트 컨버터의 D<0.5일 때  
구간 2에서 등가 회로 및 전류 흐름 
  
 
구간 3 (t2 –t3) 
 
시각 t2에서 S2가 턴 온 되며 구간 3이 시작된다. 이 구간에서 두 개의 
부스트 모듈은 출력단으로 에너지를 전달하고 있으며 부스트 인덕터의 
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이 모드에서 결합 인덕터의 양 단의 전압은 모두 출력 전압이 되며 
이에 따라 변압기의 전압은 (3.80)과 같이 0V가 된다. 이에 따라 누설 
인덕터의 전압은 식 (3.81), (3.82)처럼 동일한 값을 가지게 된다. 
 1 2( ) 0L ds dsV V V V    (3.80) 
 
1 1
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DV
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따라서 두 개의 누설 인덕터의 전류의 기울기는 동일하게 양의 값을 
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이에 따라 누설 인덕터의 전류는 그림 3.16 (a) – (c)와 같이 순차적으로 
방향이 바뀌게 된다.  
스위치의 전류는 식 (3.78), (3.79)의 주 인덕터의 전류와 식 (3.83), 
(3.84)의 누설 인덕터 전류의 차를 통해 구할 수 있다. 부스트 인덕터와 
누설 인덕터의 전류 기울기가 모두 동일하기 때문에 모드 3에서 두 개의 
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스위치에 흐르는 전류는 식 (3.85), (3.86)과 같이 동일한 기울기를 가지게 
된다. S4가 턴 오프 되는 스위칭 시점 이전에 S4에서 흐르던 전류의 방향이 
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 이에 따라 S4는 구간 4에서 소프트 스위칭으로 동작할 수 있다. 구간 
3에서는 구간 2와는 달리 스위치의 전류의 크기는 인덕터 전류와 누설 




































































(c)                               (d) 
그림 3.16 부스트 컨버터의 D<0.5일 때  
구간 3에서 등가 회로 및 전류 흐름 
 
구간 4 (t3-t4 ) 
 
시각 t3에서 S4는 꺼지게 되고 S4에 흐르는 전류는 S3를 통해 도통하기 
시작한다. 이 구간에서 iLa2의 에너지를 이용하여 S4의 기생 커패시터를 
충전하고 S2의 기생 커패시터를 방전한다. 이 때의 등가 회로는 그림 3.17 
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 이 때 S3의 드레인-소스 전압은 식 (3.91)과 같이 구할 수 있다. 
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(a)                                   (b) 
그림 3.17 부스트 컨버터의 D<0.5일 때  
구간 4에서 등가 회로 및 전류 흐름 
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영 전압 조건을 달성하기 위해 Vds3는 시점 t4 이전에 접지 상태가 
되어야 한다. 스위칭 시점에 전류의 차이로 인해 지연 시간은 모드 2보다 
길어져야 한다. 소프트 스위칭으로 동작하기 위한 최소의 지연 시간은 식 























   이다. 기생 커페시터와 누설 인덕터 간의 
공진이 끝난 이후에는 그림 3.17 (b)와 같이 S3의 바디 다이오드를 통해 
전류가 도통한다.  




3.2.2 시비율이 0.5보다 큰 경우의 동작 분석 
본 절에서는 시비율이 0.5보다 클 때의 부스트 컨버터의 동작에 대해 
기술한다. 그림 3.18은 병렬 소프트 스위칭 부스트 컨버터의 시비율이 
0.5보다 클 때의 주요 파형에 대해 도시하였다. 이를 기반으로 각 모드에 























그림 3.18 시비율이 0.5보다 큰 경우의 병렬 부스트 컨버터의 동작 
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구간 1 (t0-t1 ) 
 
구간 1이 시작되기 전에 S3는 턴 온 되어 있으며 따라서 Vds2는 접지 
상태 이다. 시각 t0에서 S1이 턴 온 되면서 구간 1이 시작된다. 이 
모드에서 두 개의 모듈의 인덕터는 모두 충전되고 있다. 부스트 인덕터 
전류의 동작과 개형은 일반적인 하드 스위칭 부스트 컨버터와 동일하며 
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이 모드에서 결합 인덕터의 양 단의 전압은 모두 접지 상태이며 이에 
따라 변압기에 인가되는 전압은 식 (3.95)와 같이 0V가 되며 그에 따라 
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따라서 두 개의 누설 인덕터의 전류의 기울기는 동일하며 누설 





( ) ( ) (1 )
2
La o o o
lk lk
D D
i t V t t V D T
L L
 









i t V t t V D T
L L
  
      (3.99) 
이에 따라 그림 3.19 (a)-(c)와 같이 누설 인덕터의 전류는 순차적으로 그 
방향이 바뀌게 된다. 스위치의 전류는 인덕터의 전류와 누설 인터의 
전류의 식을 통해 얻을 수 있다. 부스트 인덕터와 누설 인덕터의 전류 
기울기가 모두 동일하기 때문에 모드 3에서 두 개의 스위치에 흐르는 
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그림 3.19 부스트 컨버터의 D>0.5일 때  
구간 1에서 등가 회로 및 전류 흐름 
 
구간 2 (t1 – t2) 
 
구간 2는 t1에서 시작된다. 시점 t1에서 S3가 꺼지게 되고 그에 따라 S3의 
전류는 감소하고 감소분만큼 동기 스위치 S4의 소스에서 드레인으로 
도통하기 시작한다. 이 전류는 S3의 기생 커패시터의 에너지를 충전하고 
S4의 기생 커패시터의 에너지를 방전한다. 이 때의 등가 회로는 그림 3.20 
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(a)와 같다. 이 모드 동안 누설 인덕터는 Coss3, Coss4와 공진하게 된다. 
따라서 결합 인덕터의 에너지를 이용하여 Vds3를 출력 전압으로 만들고 
Vds4를 접지 상태로 만든다. 영 전압 스위칭 조건을 달성하기 위해 결합 
인덕터와 스위치 간의 공진을 통한 에너지 충·방전 과정은 t2 이전에 
끝나야 한다. 구간 2에서의 초기 조건은 (3.102) - (3.105)와 같다.  
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구간 2에서의 Vds3은 식 (3.106)과 같다.  
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Vds3이 출력 전압이 된 이후에 S2가 켜지게 되면 소프트 스위칭 조건이 
























  이다. 영 전압 스위칭 조건이 달성된 후에 주 인































(a)                            (b) 
그림 3.20 부스트 컨버터의 D>0.5일 때  





구간 3 (t2-t3 ) 
 
S4가 켜지면서 구간 3이 시작된다. 모듈 1의 인덕터는 충전되고 있는 
상태이며 모듈 2는 구간 3에서 출력 측으로 에너지를 전달한다. 인덕터 
전류는 각각 식 (3.108), (3.109)와 같다.   
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결합 인덕터의 양 단은 각각 접지 상태, 출력 전압이 인가되게 되며 
그에 따라 결합 인덕터의 이상적인 변압기의 전압과 두 개의 누설 
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이 전압에 의해 누설 인덕터에 흐르는 전류가 결정되게 된다. 구간 3이 
시작될 때 누설 인덕터 전류는 그림 3.21 (a)와 같이 음의 값을 가지고 
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있으며 구간 3의 절반이 되는 시점에 그림 3.21 (b)와 같이 두 개의 누설 
인덕터 모두 전류의 방향이 바뀌게 된다. 누설 인덕터에 흐르는 전류는 
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S1과 S4에 흐르는 전류는 각 모듈의 인덕터와 누설 인덕터에 흐르는 
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그림 3.21 부스트 컨버터의 D>0.5일 때  




구간 4는 t3에서 시작된다. 시점 t3에서 S4가 꺼지게 되고 iS4은 감소하기 
시작한다. iS4의 감소분만큼 S3으로 전류가 흐르게 되며 이 전류는 S3의 
기생 커패시터를 방전하기 시작한다. 이 때의 등가 회로는 그림 3.22 (a)와 
같다. 이 모드 동안 누설 인덕터는 Coss3, Coss4와 공진하게 된다. 따라서 
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결합 인덕터의 에너지를 이용하여 Vds3를 0으로 만들고 Vds4를 출력 
전압으로 만든다. 영 전압 스위칭 조건을 달성하기 위해 결합 인덕터와 
스위치 간의 공진을 통한 에너지 충`방전 과정은 t4 이전에 끝나야 한다. 
이 구간에서 t3에서 드레인-소스 전압, 주 인덕터와 누설 인덕터의 전류는 
(3.117) - (3.120)과 같다. 
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구간 4에서의 Vds3은 식 (3.121) 과 같다.  
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Vds3이 접지 상태가 된 이후에 S4가 턴 온 되면 소프트 스위칭으로 























  이다. 영 전압 스위칭 조건이 달성된 후에 주 
인덕터 전류는 그림 3.22 (b)와 같이 S3의 바디 다이오드를 통해 도통한다. 
이후 주 스위치를 턴 온 시키면 소프트 스위칭으로 동작이 가능하다.  





























(a)                                (b) 
그림 3.22 부스트 컨버터의 D>0.5일 때  
구간 4에서 등가 회로 및 전류 흐름 
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제 4 장 제안하는 컨버터의 설계 고려 사항 
본 장에서는 제안하는 인터리브드 컨버터가 도통 손실의 증가분을 최소
화 하면서 스위치가 소프트 스위칭으로 동작하기 위한 보조 소프트 스위
칭 셀의 설계 고려 사항에 대해 기술한다. 보조 커패시터는 결합 인덕터의 
동작점을 형성해 주는 역할을 하기 때문에 설계 시에는 전압 맥동이 회로
의 동작에 영향을 주지 않는 범위에서 커패시터의 값을 결정하도록 한다. 
도통 손실의 저감과 소프트 스위칭 범위는 결합 인덕터의 설계에 의해 이
루어진다. 도통 손실을 결정하는 요인은 결합 인덕터의 누설 인덕터와 자
화 인덕터의 비이며 이를 분석하여 도통 손실의 최소화 할 수 있는 설계
에 대해 기술한다. 또한 도통 손실 조건을 고려하여 컨버터의 스위치가 소
프트 스위칭으로 동작할 수 있는 누설 인덕터의 최댓값을 기술한다. 동작 
모드 분석에서 확인할 수 있듯이 벅 컨버터와 부스트 컨버터는 동작 파형
이 유사하기 때문에 소프트 스위칭 보조 회로를 적용한 컨버터의 도통 손
실 분석은 부스트 모드에 대해서만 기술 한다.  
제안하는 회로가 모든 영역에서 소프트 스위칭으로 동작하기 위해서는 
정격 기준으로 보조 회로가 설계되어야 하기 때문에 정격 이외의 
영역에서는 잉여 순환 전류가 발생하게 된다. 이러한 잉여 순환 전류는 
효율을 감소시키는 원인이 되며 본 장의 2절에서는 부하에 따라 주파수를 
변조하여 이러한 잉여 순환 전류를 최소화하여 회로의 효율을 향상 
시키는 방법에 대해 기술한다. 
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4.1 소프트 스위칭 셀의 설계 
4.1.1 전류 맥동과 전압 이득 
동작 분석에서 확인할 수 있듯이 제안하는 보조 소프트 스위칭 셀은 
인덕터의 전류 파형에 영향을 주지 않는다. 따라서 제안하는 셀 구조를 
적용한 인터리브드 벅 컨버터와 부스트 컨버터의 인덕터 전류 파형은 
하드 스위칭 인터리브드 컨버터의 인덕터 전류 파형과 동일하다. 식 (4.1) - 
(4.4)를 통해 제안하는 컨버터의 인덕터 전류와 입력 전류의 맥동 범위를 
구할 수 있다.  
 




   (4.1) 




   (4.2) 
 
(1 2 )              when 0.5 of buck converter


















(1 2 )             when 0.5 of boost converter



















컨버터의 전압 이득은 인덕터의 voltage-second balance를 통해 구한다. 
인덕터의 전류 파형이 동일하기 때문에 제안하는 셀 구조를 적용한 
인터리브드 벅 컨버터와 부스트 컨버터의 전압 이득은 각각 식 (4.5), 
(4.6)과 같이 하드 스위칭 벅 컨버터, 부스트 컨버터와 동일하다.  
 






  (4.5) 
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4.1.2 보조 회로의 설계 
보조 커패시터 설계 
 
제안하는 영 전압 천이 셀은 결합 인덕터와 보조 커패시터로 이루어져 
있다. 소프트 스위칭 셀에서 보조 커패시터의 역할은 결합 인덕터의 
동작점을 형성해 주는 것이다. 따라서 보조 커패시터 설계 시에는 직류 
전압원으로 가정이 가능하도록 전압의 맥동 범위를 정해서 회로의 동작에 
영향을 주지 않도록 설계하면 된다. 보조 커패시터에 흐르는 전류는 누설 
인덕터에 흐르는 전류의 합과 같다. 이 전류를 적분하면 커패시터에 
인가되는 전압의 맥동 범위를 구할 수 있으며 인터리브드 벅 컨버터와 
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    ( )       for buck 0.5
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    ( )       for boost 0.5
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따라서 전압 맥동의 범위에 따라 보조 커패시터의 최솟값은 벅 








    ( )       for buck 0.5
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    ( )       for boost 0.5
8 2
1






















보조 결합 인덕터 설계 
 
스위치의 소프트 스위칭 동작 및 도통 손실의 증가분의 저감은 결합 
인덕터의 최적 설계를 통해 이루어진다. 일반적인 병렬 컨버터의 구조에서 
각 모듈에서 전달하는 전력은 동일하기 때문에 결합 인덕터 내의 
이상적인 변압기의 턴비는 1:1로 설계 하고 두 개의 누설 인덕터는 
동일한 값을 가지도록 설계 한다. 따라서 설계 시에 고려할 요소는 누설 
인덕터와 자화 인덕터의 값이다. 누설 인덕터는 스위칭 시점에 기생 
커패시터와 공진을 통해 회로의 스위치가 영 전압으로 동작 할 수 있도록 
값을 결정 한다. 또한 누설 인덕터와 자화 인덕터의 비는 누설 인덕터의 
전류 파형의 기울기를 결정하여 도통 손실을 결정하는 요인이다. 따라서 
설계 시에 두 조건에 대한 적절한 고려를 통해서 최적의 값을 설계하도록 











3장의 동작 분석 식에서 확인할 수 있듯, α의 값과 시비율의 값에 따라 
누설 인덕터와 전류 파형은 다르게 나타날 수 있다. 시비율이 0.5보다 
작은 경우에는 α와 시비율, 시비율이 0.5보다 클 때는 α와 (1 - 시비율)의 
차이에 따라 누설 인덕터와 스위치 전류의 개형이 결정 된다. 그림 4.1과 
그림 4.2는 시비율이 0.5보다 작을 때, 각각 α의 값이 시비율보다 큰 
경우와 작은 경우에 대한 누설 인덕터와 동기 스위치 전류의 파형을 
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도시한다. 이 때 주 스위치의 전류 파형은 α의 값에 관계 없이 
동일하므로 생략한다. 시비율이 0.5보다 큰 경우는 α 값이 (1 – 시비율) 
보다 큰 경우와 작은 경우로 파형이 나뉜다. 그림 4.3과 그림 4.4는 
시비율이 0.5보다 클 때, 각각 α의 값이 시비율보다 큰 경우와 작은 
경우에 대한 누설 인덕터와 주 스위치의 전류 파형을 도시한다. 이 때는 
동기 스위치의 전류 파형이 동일하므로 주 스위치의 전류만 도시한다. 
서술의 편의를 위해서 그림 4.1과 그림 4.3의 경우를 case 1으로 두고 그림 
4.2와 그림 4.4의 경우를 case 2라고 정의한다.  
 
 
            for D<0.5
 1:











            for D<0.5
 2 :











스위치 전류는 소프트 스위칭 동작을 위해 스위칭 시점에 0보다 작은 
값을 가져야 하지만 도통 손실 분석 시에는 분석의 편의를 위해 0으로 
가정 한다. 3장의 모드 분석에서 확인할 수 있듯이 구간 1과 3에서 
기울기는 동일하기 때문에 Is_p와 Is_m이 동일하다고 가정하면 D<0.5일 때 
case 1에서 구간 3의 최댓값과 case 2에서 구간 1의 최솟값은 Is_p – Is_m으로 
동일하게 된다. D>0.5일 때는 case 1에서 구간 1의 최댓값과 case 2의 구간 












그림 4.1 D<0.5, α>D 일 때 병렬 부스트 컨버터의  










그림 4.2 D<0.5, α<D 일 때 병렬 부스트 컨버터의  











그림 4.3 D>0.5일 때, α>(1-D) 일 때 병렬 부스트 컨버터의  










그림 4.4 D>0.5, α<(1-D) 일 때 병렬 부스트 컨버터의  
누설 인덕터 전류 및 스위치 전류 파형 
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이때 구간 2에서 전류의 기울기는 식 (4.12)와 같다.  
 
         0.5
1





















식에서 확인할 수 있듯이 구간 2에서 case 1의 누설 인덕터 전류의 
기울기는 음의 값을 가지고 있으며 case 2에서는 양의 기울기를 가진다. 
도통 손실은 식 (4.13)과 같이 한 주기 동안 전류의 실효치와 기생 저항의 
곱으로 계산할 수 있다.  
 
2
loss RMSP I R  (4.13) 
식에서 IRMS는 전류의 실효치, R은 등가 저항, Ploss는 도통 손실을 
의미한다. 제안하는 회로의 총 도통 손실은 크게 스위치에 흐르는 전류에 
의해 발생하는 도통 손실, 보조 회로 내에 흐르는 순환 전류가 결합 
인덕터의 기생 저항에 의해 발생하는 순환 손실로 나눌 수 있다. Case 1과 
case 2에 대해 스위치의 도통 손실과 자성 소자의 기생 저항에서 발생하는 
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위 식에서 Pcond_loss1, Pcirc._loss1은 각각 case1에 대한 동기 스위치의 도통 
손실과 보조 회로의 순환 손실을 의미하고 Pcond._loss2와 Pcirc._loss2는 각각 case 
2일 때 동기 스위치의 도통 손실, 보조 회로의 순환 손실을 의미한다. 
또한 Rds_on은 스위치의 등가 저항, Rcoupled는 결합 인덕터의 기생 저항을 
의미한다. 위 식에서 Is_p, Is_m 은 3장의 모드 분석 결과에 의해 식 (4.18) - 
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 _
( 1) 1





V D V D
I T I for D
L L
   
     (4.21) 
 
식 (4.18)과 (4.19)는 시비율이 0.5보다 작은 경우의 Is_p, Is_m을 의미하며 
식 (4.20)과 (4.21)은 시비율이 0.5보다 큰 경우의 Is_p, Is_m을 의미한다. 위 
식에서 case 1과 case 2에 대한 도통 손실과 순환 손실의 차를 각각 식 
(4.22), (4.23)과 같이 구할 수 있다.  
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위 식에서 Pdiff와 Pcirc._diff 는 각각 case 1과 case 2의 도통 손실의 차이와 
순환 손실의 차이를 의미한다. 그림 4.5와 그림 4.6에서 이러한 손실의 
차이를 그래프로 도시한다. 그래프는 Is_p를 10A로 두고 Rdson은 실제 
실험에서 사용한 스위치의 값을 따라 0.25Ω, 결합 인덕터의 등가 저항은 
50mΩ으로 두고 도시하였다. 그림에서 확인할 수 있듯이 case 1과 case 2의 
도통 손실과 순환 손실의 차이는 시비율이 0.5에서 0이 되고 나머지 
영역에서 음의 값을 가진다. 따라서 case 1의 도통 손실과 순환 손실은 
언제나 case 2보다 작다. 그러므로 α의 값은 시비율이 0.5보다 작은 경우는 
시비율보다, 시비율이 0.5보다 큰 경우는 (1-시비율)보다 큰 값이 가지는 
것이 도통 손실을 저감할 수 있는 설계임을 확인할 수 있다. 이 때 도통 
손실을 최소화 할 수 있는 Is_m과 Is_p의 관계식을 구하면 제안하는 회로의 





그림 4.5 Case 1과 case 2의 스위치의 도통 손실 차이 
  
그림 4.6 Case 1과 case 2의 보조 회로 내의 순환 손실 차이 
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 다음은 영 전압 스위칭 달성을 위한 결합 인덕터 설계 조건에 대해 
기술한다. 스위치를 영 전압으로 동작시키기 위해서는 동기 스위치가 
꺼지기 전에 동기 스위치의 전류의 방향이 바뀌어서 동기 스위치의 
드레인에서 소스로 전류가 흐르면 된다. 이를 위해서는 동기 스위치의 턴 
오프 시에 전류의 방향이 바뀌어야 한다.  
그러나 누설 인덕터를 전류의 방향이 바뀌는 최댓값으로 설계하면 
스위칭 시에 전류가 0이 되어 실제 스위치의 기생 커패시터의 에너지를 
충전하거나 방전할 수 없기 때문에 스위치가 소프트 스위칭으로 동작할 
수 없다. 따라서 스위칭 시에 누설 인덕터의 에너지가 기생 커패시터를 
충·방전 시키는데 걸리는 시간을 고려하여 스위칭 시점에 적절한 전류 
값을 가질 수 있도록 누설 인덕터를 설계해야 한다. 또한 스위칭 시점에 
전류가 너무 커지게 되면 전류의 첨두치 진폭이 커지게 되고 이는 도통 
손실의 증가를 야기한다. 따라서 지연 시간과 도통 손실을 고려하여 
스위칭 시점에 적절한 전류 값을 가지도록 설계 한다. 이를 위해서 동기 
스위치가 턴 오프 되고 주 스위치가 턴 온 되는 시점 사이의 지연 시간을 
고려하여 설계해야 한다. 지연 시간은 3장의 벅 컨버터와 부스트 컨버터의 
각 동작 분석에서 구간 4의 (3.32), (3.62), (3.92), (3.122)의 식을 통해 구할 
수 있다.  
이렇게 도통 손실과 지연 시간을 고려하여 얻은 소프트 스위칭으로 
동작하기 위한 스위치 전류의 최솟값을 Imin이라고 하면 벅 컨버터와 




























































































본 절의 과정을 통해 도통 손실의 증가분을 최소화하며 스위치를 영 
전압 스위칭으로 동작시킬 수 있는 α와 누설 인덕턴스를 결정할 수 있다. 
누설 인덕턴스가 작아질수록 영 전압 스위칭은 쉽게 달성할 수 있으나 
도통 손실은 커지게 된다. 누설 인덕턴스가 커지게 되면 누설 인덕터의 
에너지가 줄어들게 되며 소프트 스위칭을 달성하기 위한 지연 시간이 
길어지게 된다. 따라서 도통 손실과 소프트 스위칭의 절충 관계를 
고려하여 누설 인덕터와 자화 인덕터의 값을 설계해야 한다.  
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4.2 주파수 변조 기법  
본 절에서는 최대 부하 이외의 영역에서 제안하는 회로의 효율을 증가
시킬 수 있는 주파수 변조 기법에 대해 기술한다. 우선 영 전압 천이 방식
의 주파수 변조 기법과 영 전압 스위칭 방식의 주파수 변조 기법의 차이
에 대해 기술한다. 그리고 제안하는 회로를 포함한 스위치 소자를 사용하
지 않는 영 전압 천이 방식의 컨버터가 가지는 잉여 순환 전류 문제에 대
해 기술한 후 도통 손실을 저감하기 위한 주파수 변조 기법에 대해 기술
한다.  
4.2.1 영 전압 천이 방식의 주파수 변조 
일반적으로 영 전압 스위칭 방식의 컨버터는 입·출력 조건과 부하에 따
라 동작 주파수가 달라지며 그에 따라 전압 이득이 결정되게 된다. 따라서 
각 영역의 조건에 맞는 전압 이득을 얻기 위해서는 주파수를 변조하여 적
절한 동작 지점을 찾아야 한다. 영 전압 스위칭 방식은 일반적으로 전압 
이득이 복잡하며 식으로 얻을 수 없어 전압 이득 곡선을 그래프만으로 나
타내기도 한다. 또한 동작 주파수가 공진 주파수에서 멀어지게 되면 순환 
전류가 증가하게 되어서 경부하 영역에서 효율이 저감된다는 단점이 존재
한다.  
그러나 영 전압 천이 방식의 컨버터는 짧은 지연시간에만 공진이 일어
나기 때문에 전압 이득을 계산할 때 이 구간을 무시하면 영 전압 스위칭 
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방식에 비해서 전압 이득을 쉽게 얻을 수 있다. 특히 제안하는 회로의 경
우 인덕터 전류의 파형이 하드 스위칭 컨버터와 동일하기 때문에 전압 이
득 역시 하드 스위칭 컨버터와 동일하다. 뿐만 아니라 전압 이득은 일반적
으로 주파수에 따라 달라지지 않기 때문에 원하는 전압 이득을 얻기 위해
서 주파수를 변조하여 제어할 필요가 없다. 일반적으로 영 전압 천이 방식
의 컨버터가 주파수를 변조하여 제어 하는 목적은 잉여 순환 전류를 줄여
서 최적 효율을 얻는 것이 목적이다 [90, 92]. 따라서 영 전압 천이 컨버터
의 주파수 변조는 설계 최적화의 관점에서 이루어 지는 것이다.  
영 전압 천이 방식의 컨버터는 제어 상에 어려움은 존재하지 않지만 주
파수를 변조하여 제어하기 위해서는 아날로그 제어가 아닌 디지털 제어를 
사용해야 된다는 단점이 존재하기 때문에 사용하는 컨버터의 목적에 맞게 
선택해서 사용이 가능하다. 또한 필터 설계의 입장에서도 경부하에서 주파
수를 늘리는 방식이기 때문에 정격 기준에서 전압과 전류의 맥동 범위로 
필터를 설계하게 된다. 본 논문에서도 잉여 순환 전류를 줄이기 위해 동작 
영역에서 순환 손실을 최소화 할 수 있는 주파수를 구하여 이를 통해 정
격 이하의 부하에서 효율을 최적화 한다. 
4.2.2 잉여 순환 전류 
보조 회로에 반도체 소자를 사용하지 않는 소프트 스위칭 회로들은 전
류의 흐름을 제어할 수가 없다. 따라서 보조 회로의 전류는 부하에 상관없
이 일정한 첨두치를 가지게 된다. 이때 이 첨두치에 따라 소프트 스위칭이 
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가능한 범위가 결정된다. 일반적으로 이 값은 소프트 스위칭 셀의 정격 전
력에서 스위치가 소프트 스위칭으로 동작하도록 설계 된다. 따라서 소프트 
스위칭으로 동작하기 위한 최악 조건일 때 보조 회로가 설계되며 나머지 
조건에서는 잉여 순환 전류가 발생한다. 그림 4.7은 소프트 스위칭으로 동
작하기 위한 경계 조건에서 제안하는 소프트 스위칭 셀을 적용한 병렬 부
스트 컨버터의 누설 인덕터와 동기 스위치의 전류 파형을 나타낸다. Imin 값
을 정해진 지연 시간에서 소프트 스위칭으로 동작하기 위한 최소의 스위
치 전류값으로 가정한다. 그림 4.8은 제안하는 컨버터의 부하가 정격보다 
낮은 경우의 누설 인덕터와 동기 스위치의 전류의 파형이다. 이 때는 스위
칭 시점에서 전류의 절댓값이 Imin 보다 커져서 잉여 순환 전류가 발생한다. 







그림 4.7 제안하는 동기 부스트 컨버터의 정격 전력에서  








그림 4.8 제안하는 동기 부스트 컨버터의 정격 이하의 부하에서  
누설 인덕터와 동기 스위치의 전류 
4.2.3 주파수 변조 기법 
제안하는 소프트 스위칭 회로의 주파수를 변조한 주요 파형은 그림 4.9
와 같다. 점선으로 표시된 파형은 고정 주파수로 동작 시에 부하가 낮아지
는 경우의 보조 인덕터와 스위치의 전류이며 실선은 스위칭 시점에 Imin에 
도달하도록 주파수를 조절한 파형을 의미한다. T1은 정격 부하와 동일한 
주기이며 주파수를 변조한 경우의 주기를 T2라고 한다. 이 때 보조 회로의 
첨두치 진폭은 p-to-p1에서 p-to-p2로 줄어들게 되고 그에 따라 스위치의 전
류 역시 첨두치 진폭이 줄어들게 된다. 이에 따라 잉여 순환 전류가 줄어
들게 되어서 도통 손실이 감소하게 되는 효과를 가져온다. 따라서 그림 
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4.9처럼 모든 입력, 출력 전압과 부하 범위에서 스위칭 시점에 스위치의 
전류가 동일한 값 Imin을 가지도록 설계하면 회로 전체의 순환 전류를 최소
화 하는 설계를 할 수 있다. 
주파수 변조 방식을 적용하면 정격 부하를 기준으로 부하가 낮아질수록 
주파수가 높아지게 된다. 동작 주파수가 증가하게 될 경우 턴 오프 손실과 
코어 손실을 고려 해야 한다. 그러나 일반적으로 컨버터에서 사용하는 
MOSFET 스위치의 스위칭 손실은 턴 온 시에 크게 발생하고 턴 오프 시
에는 스위칭 손실이 작고 그 값을 무시하는 경우도 존재하기 때문에 턴 
오프 손실의 증가가 전체 효율에 미치는 영향보다는 도통 손실의 감소가 
전체 효율에 미치는 영향이 커질 것으로 예측이 가능하다. 또한 회로에서 
코어 손실에 영향을 주는 요인은 주파수와 전류의 첨두치이다. 주파수 변
조 기법을 적용하면 주파수가 증가하기는 하지만 보조 회로에 전류의 첨
두치 진폭이 줄어들기 때문에 자속 밀도는 오히려 감소할 가능성도 존재
한다. 따라서 주파수를 변조하여 제어할 경우에는 턴 오프 손실과 코어 손
실을 고려하여도 효율이 증가할 것으로 기대할 수 있다. 5장에서 주파수 
변조를 적용한 경우의 손실 분석에서 턴 오프 손실은 늘어나지만 그 양이 
경미하고 코어 손실은 전류 첨두치 감소로 인해 오히려 감소하는 경향을 












그림 4.9 주파수 변조 기법을 적용할 때의  






























































































식 (4.26), (4.27)은 스위칭 시점에 스위치의 전류가 Imin이 되기 위한 주파
수이다. 해당 주파수를 입력 전압, 출력 전압, 부하 전류에 따라 인가했을 
때 도통 손실을 최소화 할 수 있는 주파수로 컨버터를 동작시킬 수 있다. 
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제 5 장  실험 설계 및 결과 
본 장에서는 제안하는 소프트 스위칭 양방향 인터리브드 컨버터의 실험 
결과를 기술한다. 그림 5.1과 같이 직류 계통과 연계된 1kW 급 ESS 
컨버터의 프로토 타입을 제작하여 실험을 수행하였다. 본 장에서는 실험 
제원의 컨버터가 소프트 스위칭으로 동작하면서 도통 손실의 증가분을 
최소화 할 수 있는 보조 회로의 설계 방법에 대해 기술한다. 그리고 
비교군 영 전압 천이 컨버터를 선정하고 공정한 비교를 위한 비교군 
컨버터의 보조 회로 설계에 대해서 기술한다. 이후 제안하는 컨버터와 
비교군 영 전압 천이 컨버터, 하드 스위칭 컨버터의 손실을 이론적으로 
분석한 손실 모델을 통해 제안하는 회로의 효과를 이론적으로 분석하고 
이를 실험으로 입증한다. 배터리는 일반적으로 25~50% 사이의 부하가 주 
동작 영역임을 감안하여 해당 영역의 효율을 극대화 시키기 위해 주파수 




그림 5.1 계통과 연계된 ESS 컨버터 
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5.1 실험 조건 설계 
그림 5.2는 실험을 위해 제작한 양방향 컨버터의 회로도를 도시한다. 
실험 조건 및 하드웨어 제원은 표 5.1과 같다. 소프트 스위칭으로 인한 
효율 향상 효과 및 도통 손실 저감 효과를 입증하기 위해 동기식 하드 
스위칭 인터리브드 컨버터와 비교군 영 전압 천이 인터리브드 컨버터를 
선정하여 비교 실험을 수행한다. 공정한 실험을 위해서 보조 회로를 
제외한 컨버터의 제원은 동일한 회로를 통해 검증한다. 본 장에서는 
제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터, 하드 스위칭 컨버터의 























그림 5.2 제안하는 소프트 스위칭 양방향 컨버터 
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표 5.1 실험 제원 
파라미터 값 
Vg 380V 
VB 130 ~ 250V 
Po 1kW 
주파수 100kHz 
L1, L2 730μH 
Cg 20μH 
CB 20μH 
S1, S2, S3, S4 STW18NM60ND 
스위치의 도통 저항 0.25Ω 
스위치의 기생 커패시터 148pF 
 




MOSFET 스위치의 기생 커패시터 값은 그림 5.3과 같이 드레인-소스 전
압의 값에 따라 변하는 비선형적인 특성을 가지고 있다. 그림과 같은 특성
을 가지게 된다면 수식적인 해석이 어렵기 때문에 대부분의 제조사에서는 
등가 기생 커패시터 값을 effective output capacitance로 제공한다. 실험에 사
용하는 스위치 역시 드레인-소스 전압이 0V에서 480V로 바뀔 때의 등가 
기생 커패시터 값을 effective output capacitance로 제공하고 있으며 실제 실
험에서 드레인-소스 전압과도 유사한 값이기 때문에 이 값을 기생 커패시
터 값으로 정한다. 또한 이러한 기생 커패시터의 비선형적인 특성으로 인
해 드레인 소스 전압이 변할 때에도 비선형적인 파형이 나타나게 된다.  
5.1.1 보조 회로의 설계 
보조 커패시터의 설계 
 
벅 컨버터와 부스트 컨버터에 대한 시비율, 인덕터 전류의 평균값은 식 
(5.1) - (5.3)과 같다.  
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먼저 보조 회로에서 커패시터의 전압 범위와 값을 결정 한다. 커패시터에 
양단에 걸리는 전압은 식 (5.4)와 같다.  
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이 때 보조 커패시터의 양단에 인가되는 전압 범위는 최대 250V가 된다. 
따라서 커패시터는 전압 용량이 250V보다 큰 값으로 선정한다. 보조 
커패시터의 값은 커패시터가 전압 값을 DC로 유지할 수 있는 범위로 
결정한다. 실험에서는 전압의 맥동 범위를 커패시터 양단에 인가되는 최소 
전압인 130V의 10% 이하로 설정하기로 한다. 그에 따라 전압의 첨두치 
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위 식에서 보조 커패시터의 값은 1μF으로 정한다.  
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저 전압부 전압이 130V일 때 도통 손실
저 전압부 전압이 250V일 때 도통 손실







그림 5.4 α에 따른 제안하는 컨버터의 총 도통 손실 
 
자화 인덕터와 누설 인덕터의 비 α는 도통 손실을 고려하여 설계해야 
한다. 그림 5.4는 VB가 각각 130V, 250V일 때 α에 따른 제안하는 컨버터의 
총 도통 손실을 나타낸다. 총 도통 손실은 스위치의 도통 손실과 보조 
회로의 순환 손실을 포함한다. 나머지 실험 제원이 결정되었기 때문에 
도통 손실은 α에 의한 함수로 정의할 수 있다. 이 때 스위칭 시점의 
스위치 전류는 분석의 편의를 위해 0A가 된다고 가정하였다. VB가 130V일 
때 전류가 커지게 되므로 이 때의 도통 손실이 VB가 250V일 때에 비해 
크다.  
116 

















그림 5.5 α에 따른 제안하는 컨버터의 도통 손실의 합 
 
그림 5.5는 VB가 130V와 250V인 경우 발생하는 스위치의 도통 손실과 
순환 손실을 합하여 도시한 그림이다. 그림에서 도통 손실이 최소화 되는 
α는 대략 0.41 부근임을 확인할 수 있다. 따라서 결합 인덕터의 자화 










다음으로 소프트 스위칭으로 동작하기 위한 누설 인덕터의 값을 정하고 
그에 따라 자화 인덕터의 값을 결정한다. 누설 인덕터를 결정하기 
위해서는 스위칭 시점의 전류 Imin 값에 따른 도통 손실과 지연 시간의 
관계에 대해 고려해야 한다. 그림 5.6은 Imin에 따른 도통 손실을 도시하고 
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있으며 그림 5.7은 소프트 스위칭으로 동작하기 위한 최소의 지연 시간을 
도시한다. Imin이 커지면 더 많은 에너지로 인해 스위치 기생 커패시터의 
충·방전에 필요한 지연 시간이 짧아지게 되지만 도통 손실이 증가한다는 
단점이 존재한다. 이러한 절충안을 적절히 고려하여 스위칭 시점의 전류를 
결정해야 한다. 또한 주파수 변조를 적용할 경우 Imin 값이 일정하게 
만들어야 하기 때문에 경 부하에서 지연 시간이 차지하는 비율이 
지나치게 커지지 않도록 해야 한다. 식 (4.26), (4.27)에서 주파수 변조를 
적용할 때 최대 주파수인 250kHz에서 약 10%의 지연시간을 갖도록 
설계하면 100kHz에서는 4%(400ns)의 지연 시간을 가지게 된다. 그에 따른 
Imin은 1.5A가 된다. 이 때 도통 손실의 증가분은 약 2W 정도가 된다. 그림 
5.8은 누설 인덕터의 값에 따라 소프트 스위칭으로 동작하기 위한 최소의 
지연 시간을 도시한다. 400ns의 지연 시간을 가지기 위해서는 누설 
인덕터의 값이 31uH가 되도록 하면 된다. 
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그림 5.7 Imin에 따른 소프트 스위칭으로 동작하기 위한 최소 지연 시간  
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그림 5.8 소프트 스위칭으로 동작하기 위한  
누설 인덕터에 따른 최소 지연 시간  
 
도통 손실과 소프트 스위칭 조건을 고려한 결합 인덕터의 설계는 식 
















5.1.2 자성 소자 설계 
본 절에서는 식 (5.7)을 만족시키기 위한 결합 인덕터의 설계에 대해 기
술한다. 결합 인덕터를 하나의 코어에서 제작하는 방법은 많은 선행 연구
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들이 존재한다 [72-74, 79]. 이러한 방법들은 코어의 공정을 통해서 공극을 
조절하는 방식, 결선 방식 등으로 누설 인덕터와 자화 인덕터를 설계한다. 
이러한 방식으로 코어를 제작하는 경우 하나의 코어로 원하는 자화 인덕
터와 누설 인덕터 값을 구할 수 있다는 장점이 존재 하지만 공정 시 발생
하는 오차로 인해 실험의 정확성 문제가 발생할 수 있다. 따라서 본 논문
에서는 실험에 정확성을 위해 그림 5.9와 같이 자화 인덕터와 변압기를 하
나의 코어로, 두 개의 누설 인덕터를 각각의 코어로 제작하여 결합 인덕터
를 구현한다. 코어는 PQ 타입의 코어를 선정한다. PQ 코어는 그림 5.10과 
같이 중심 레그가 원형 형태를 가지고 있으며 다른 두 레그가 원형으로 
중심 레그를 감싸고 있다. 이로 인해 다른 코어에 비해 차폐 효과가 크다










그림 5.10 PQ 코어의 형상 [97] 
 
이상적인 변압기는 양 측의 턴 비가 1:1이 되도록 설계한다. 또한 자화 
인덕터의 값이 70μH가 되도록 제작하기 위해서는 이상적인 변압기의 코
어와 권선, 공극 설계 시에 인덕터 설계의 측면도 고려해야 한다. 또한 두 
개의 누설 인덕터는 동일한 크기의 인덕터로 제작한다. 식 (5.8)과 (5.9)는 
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  (5.9) 
위 식에서 각각 Pt는 변압기의 전력, Kf는 파형의 형태에 따른 상수이며 사
각파인 경우에는 4가 된다. Ku는 윈도우 영역에 대한 전도체의 비율, Bm은 
자속 밀도, J는 권선의 전류 밀도, f는 동작 주파수를 의미한다. 위 식에 따
라 자화 인덕터와 누설 인덕터의 코어는 각각 PQ3535, PQ 3230으로 선정
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  (5.11) 
위 식에서 각각 Vp는 변압기의 최대 전압, Ac는 코어의 cross-section area, Aw
는 코어의 window area, Ipk는 인덕터의 최대 전류를 의미한다. 위 식에 따라 
자화 인덕터와 이상적인 변압기는 1,2차 턴수를 각각 11턴, 누설 인덕터는 
턴수를 6턴으로 설계하도록 한다. 공극의 길이는 식 (5.12)에 의해 구할 수 
있다.  
 






  (5.12) 
변압기 결선 시에는 1차 측을 감고 그 위에 2차 측을 감는다. 이때 1차 
측과 2차 측에서 발생하는 오차는 표 5.2와 같이 변압기의 누설 인덕터는 
2.95%, 자화 인덕터는 0.37%이 된다. 또한 두 개의 누설 인덕터를 같은 결
선 방법과 공극 길이로 제작하였을 때 오차율이 0.42%가 발생하기 때문에 
누설 인덕터는 동일한 값을 가지고 자화 인덕터는 1차 측과 2차 측이 대




표 5.2 제작한 누설 인덕터와 자화 인덕터의 값과 오차율 
인덕터 인덕턴스 오차율 
추가 누설 인덕터 1 30.63μH 
0.42% 
추가 누설 인덕터 2 30.5 μH 
1차 측 자화 인덕터 69.56 μH 
0.37% 
2차 측 자화 인덕터 69.82 μH 








5.2 비교군 선정 및 도통 손실 비교  
본 절에서는 제안하는 컨버터의 효과를 입증하기 위한 비교군 영 전압 
천이 컨버터를 선정하고 공정한 비교를 위한 보조 회로 설계 과정을 기술
한다. 또한 제안하는 컨버터의 도통 손실 저감으로 인한 효율 향상 효과를 
이론적으로 분석 한다.  
5.2.1 비교군 회로 선정 
본 논문에서는 참고 문헌 [90]의 동기식 영 전압 천이 인터리브드 부스
트 컨버터를 비교군으로 선정해서 비교, 분석하고 실험을 통해 검증한다. 
참고 문헌 [90]의 컨버터는 그림 5.11과 같이 인덕터와 커패시터 하나만을 
사용한 간단한 보조 회로를 사용하여 스위치를 소프트 스위칭으로 동작시
킬 수 있다는 장점을 가지고 있다. 또한 동기 스위치를 사용하지 않은 방
식([84]-[89])과는 달리 참고 문헌 [90]의 컨버터는 입력 전압의 범위에 상
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관없이 모든 영역에서 컨버터의 스위치를 소프트 스위칭으로 동작시킬 수 
있다는 장점을 가지고 있다. 보조 인덕터와 스위치의 파형은 시비율이 0.5
보다 작을 때와 클 때 대칭적인 형태를 보이며 각각 그림 5.12와 그림 
5.13과 같다. 그러나 그림에서 확인할 수 있듯이 비교군 영 전압 천이 컨
버터는 보조 회로와 스위치의 전류가 최댓값을 유지하는 구간이 존재하기 
때문에 도통 손실의 증가분이 크다는 단점을 가지고 있다. 비교군 영 전압 
천이 컨버터와의 비교 및 분석을 통해 제안하는 컨버터의 도통 손실 저감 































그림 5.13 D>0.5일 때 비교군 영 전압 천이 부스트 컨버터의 동작 
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5.2.2  비교군 영 전압 천이 컨버터의 보조 회로 설계 
2장에서 기술하였듯이 영 전압 천이 방식으로 구동하기 위해서는 스위
치가 턴 온 되는 시점에는 전류가 MOSFET 스위치의 소스에서 드레인으
로, 턴 오프 시점에는 드레인에서 소스로 흘러야 한다. 따라서 보조 회로
에 스위치 소자를 사용하지 않는 영 전압 천이 방식의 컨버터는 일반적으
로 온 구간 동안 전류의 방향을 바꾼다. 이러한 방식의 보조 회로는 부하
에 따른 전류의 흐름 제어가 불가능하기 때문에 최대 부하에서 소프트 스
위칭으로 동작하기 위한 스위치 전류의 첨두치 진폭 값을 기준으로 보조 
회로를 설계한다. 부하가 낮아져도 보조 회로의 전류는 동일하며 스위치의 
전류는 첨두치 진폭을 유지한 채 평균값만 낮아지며 동작하기 때문에 보
조 회로에 스위치 소자를 사용하지 않는 영 전압 천이 방식의 컨버터에서 
소프트 스위칭 범위를 결정하는 요인은 전류의 첨두치 진폭이다.  
따라서 비교군 영 전압 천이 컨버터와 제안하는 컨버터가 실험 조건을 
공정하게 하기 위해서는 두 컨버터가 같은 전압 조건에서 보조 회로의 첨
두치 진폭이 동일하도록 설계해야 한다. 그림 3.13과 그림 5.12에서 제안하
는 회로와 비교군 영 전압 천이 컨버터의 첨두치 진폭은 각각 식 (5.13), 


















  (5.14) 
127 
위 식에서 비교군 영 전압 천이 컨버터의 보조 인덕터는 식 (5.15)와 같











제안하는 컨버터와 동일한 스위치 전류 진폭을 가지도록 보조 회로를 설
계하면 추가 인덕터는 125μH가 된다. 보조 커패시터는 인덕터의 전압 균
형을 맞춰주는 역할을 하고 있다. 맥동 범위가 회로에 영향을 주지 않는 
범위로 설계하도록 하며 제안하는 컨버터와 동일하게 1μF으로 결정한다. 
공정한 실험을 위해 보조 회로를 제외한 비교군 영 전압 천이 컨버터의 
제원은 표 5.1과 동일하며 비교군 영 전압 천이 컨버터의 보조 회로는 식 













5.2.3 도통 손실 비교 
본 절에서는 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터의 도통 손
실을 비교하여 효율 향상 효과를 이론 적으로 분석한다. 제안하는 컨버터
는 스위치의 전류가 첨두치를 가질 때 가파른 기울기를 가지며 전체 구간
에서 보조 회로의 전류가 증감을 반복한다. 이로 인해서 보조 회로에 반도
체 소자를 사용하지 않은 다른 소프트 스위칭 회로에 비해서 도통 손실의 
증가분이 줄어들게 된다.  
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그림 5.14와 그림 5.15는 각각 시비율이 0.5보다 작을 때와 클 때 제안하
는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터의 보조 회로와 스위치의 전류 
파형이다. 분석의 편의성을 위해 소프트 스위칭 시점에 스위치 전류는 0이 
된다고 가정한다. 점선으로 표시된 파형이 비교군 영 전압 천이 컨버터의 
전류 파형이며 실선으로 표시된 파형은 제안하는 컨버터의 파형이다. 시비
율이 0.5보다 작은 경우는 주 스위치의 전류 파형이, 시비율이 0.5보다 클 
때는 동기식 스위치의 전류 파형이 동일하기 때문에 동일한 파형은 생략
한다. 시비율에 따른 비교군 영 전압 천이 컨버터의 스위치의 도통 손실과 
보조 회로에서 발생하는 순환 전류에 의한 손실은 각각 식 (5.17), (5.18)과 
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위 식에서 Pcond._loss3과 Pcirc._loss3은 각각 비교군 컨버터의 스위치의 도통 손실













그림 5.14 시비율이 0.5보다 작은 경우, 부스트 모드의  












그림 5.15 시비율이 0.5보다 큰 경우, 부스트 모드의  
제안하는 컨버터와 비교군 컨버터의 전류 파형 
  
이 때 제안하는 컨버터의 스위치의 도통 손실과 보조 회로에서 발생하는 
순환 손실의 차이는 식 (5.19), (5.20)과 같다.  
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 Pdiff.2와 Pcirc._diff2는 비교군 영 전압 천이 컨버터와 제안하는 컨버터의 도통 
손실과 순환 손실의 차이를 의미한다. 그림 5.16과 그림 5.17은 Pdiff.2 와 
Pcirc._diff2를 도시한 것이다. 그림에서 Is_p는 10A, 시비율은 0-1까지로 두고 
MOSFET 스위치의 등가 저항은 실험에서 사용한 스위치와 동일하게 
0.25Ω, 자성 소자의 등가 저항은 50mΩ으로 두고 Is_m은 0부터 Is_p/2까지 도
시하였다. 그림에서 확인할 수 있듯이 식 (5.19)와 (5.20)은 언제나 양의 값
을 가지게 된다. 따라서 제안하는 컨버터는 언제나 비교군 영 전압 천이 
컨버터보다 도통 손실이 줄어들게 된다. 그림에서 비교군 영 전압 천이 컨
버터와 제안하는 컨버터는 시비율 0.5 부근에서 차이가 가장 적어지고 시


















그림 5.16 비교군 영 전압 천이 컨버터와 제안하는 컨버터의  


















그림 5.17 비교군 영 전압 천이 컨버터와 제안하는 컨버터의  
보조 회로의 순환 손실 차이 
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 식 (5.21)은 제안하는 소프트 스위칭 컨버터와 하드 스위칭 컨버터의 총 
도통 손실의 차이와 비교군 영 전압 천이 컨버터와 하드 스위칭 컨버터의 





cond proposed cond conven









그림 5.18은 이 비를 그래프로 나타낸 것이다. 순환 손실은 α가 0.41일 때 
대략 35% 이상 줄어드는 것을 확인할 수 있다. 따라서 제안하는 회로의 
순환 손실 저감 효과를 이론적으로 확인할 수 있다.  
 















그림 5.18 제안하는 컨버터와 비교군 컨버터의 도통 손실 증가분의 비 
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5.3 손실 모델 
본 장에서는 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터, 하드 스위
칭 컨버터의 손실을 이론적으로 비교한다. 컨버터의 손실은 크게 스위칭 
시 발생하는 스위칭 손실, 전류가 흐르며 발생하는 도통 손실, 그리고 자
성 소자에서 발생하는 코어 손실로 나눌 수 있다 [94-95]. 실제로 코어에서 
발생하는 손실은 코어 손실과 도선에 의해 발생하는 도통 손실이 있으며 
코어의 도통 손실과 반도체 소자에서 발생하는 도통 손실은 도통 손실에
서 함께 분석한다. 실험 조건에서 각각의 손실을 분석하고 발생하는 총 손
실을 예측한다.  
5.3.1 스위칭 손실 비교 
본 절에서는 제안하는 컨버터와 비교군 컨버터, 하드 스위칭 컨버터의 
스위칭 손실을 비교한다. 그림 5.19는 MOSFET 스위치의 전압과 전류를 
표시한 그림이며 그림 5.20은 컨버터의 턴 온 시점과 턴 오프 시점의 드레
인-소스 전압과 전류 파형을 도시한다. 스위치가 턴 온하면서 발생하는 손
실은 크게 스위치의 드레인-소스 전류와 전압에 의해 발생하는 중첩 손실, 
커패시터에 의해 발생하는 방전 손실, 다이오드 특성에 의해 발생하는 역 
회복 전하 손실로 나타낼 수 있다([92], [93]). 반면 턴 오프 시에는 스위칭 
손실에서 큰 비중을 차지하는 역 회복 문제가 발생하지 않으며 전압과 전
류의 중첩 손실만 나타난다. 또한 MOSFET 스위치의 경우 턴 오프 시간이 
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턴 온 시간에 비해 짧기 때문에 턴 오프 손실은 턴 온 손실에 비해 상대
적으로 작은 편이다. 제안하는 컨버터와 비교군 컨버터는 영 전압으로 스
위칭하기 때문에 턴 온 손실은 존재하지 않으며 턴 오프 손실만 존재한다.  
식 (5.22)는 구간 tr동안 발생하는 턴 오프 손실을 나타낸다. 그림에서 드
레인-소스 전압과 전류가 중첩되는 구간이 생겨 이 구간에 의해 발생하는 




off overlap s off overlap s ds ds fP f W f V I t   (5.22) 
식 (5.23) - (5.25)는 각각 컨버터의 턴 온 시에 발생하는 중첩 손실, 커패
시터에 의해 발생하는 방전 손실, 그리고 역 회복 손실을 의미한다. 중첩 
손실은 턴 오프 구간의 삼각형 형태와는 다르게 역 회복 손실에 의해 사
각형 형태로 등가할 수 있다 [92]. 
 




cap s cap s oss dsP f W f C V   (5.24) 
 ( )rr s rr s ds rrP f W f V Q t   (5.25) 
 
역 회복에 의해 발생하는 손실은 MOSFET의 기생 다이오드의 특성에 
관련이 있다. 식 (5.25)에서 Qr은 총 전하량을 의미하는 기호이며 (5.26)과 
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같이 역 전류 Irr 과 역 회복 시간 trr의 곱으로 간략화 할 수 있다. 
 
1
( ) ( )
2
rr rr rrQ I t t t  (5.26) 
이때 소자가 가지는 고유의 성질에 의해 역 전류와 역 회복 시간을 구
할 수 있으며 식 (5.26) - (5.28)과 같이 같다 [95]. 
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를 의미한다. Qrr은 전체 역 회복 전하량, trr은 총 
역 회복 시간, Irr은 역 회복으로 인한 전류의 첨두치, diR/dt는 다이오드의 
전류 변화량을 의미한다. 또한  는 다이오드의 물성에 관련된 상수이며 
캐리어의 life time을 의미하고 k는 볼츠만 상수, T는 온도, q는 전하의 에너
지, μN과 μP는 각각 전자 이동도와 정공 이동도이다.  
그림 5.21과 그림 5.22는 각각 VB가 250V와 130V일 때의 스위칭 손실을 
도시한다. 전류가 커질수록 역 회복 전하 손실이 차지하는 비중이 커지기 
때문에 컨버터의 턴 온 손실은 저전압부의 전압이 낮아서 스위치의 전류
가 커질 때 더욱 커지는 것을 알 수 있다. 그리고 MOSFET 스위치의 특성




















































그림 5.22 VB=130V일 때 스위칭 손실 
 
 
그림 5.23과 그림 5.24는 각각 제안하는 컨버터와 비교군 소프트 스위칭 
컨버터, 하드 스위칭 컨버터의 스위칭 손실을 도시한다. 제안하는 컨버터
와 비교군 영 전압 천이 컨버터는 그림 5.21과 그림 5.22의 스위칭 손실 
중 턴 오프 손실만 존재하는 상태이며 하드 스위칭 컨버터는 턴 온 손실
과 턴 오프 손실이 동시에 존재한다. 제안하는 컨버터와 비교군 컨버터는 
턴 온 손실이 없어지기 때문에 스위칭 손실이 크게 저감될 것으로 기대할 
수 있다.  
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그림 5.23 VB=250V일 때 컨버터의 스위칭 손실 예상 

















그림 5.24 VB=130V일 때 컨버터의 스위칭 손실 예상 
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5.3.2 코어 손실 비교 
본 장에서는 제안하는 회로와 비교군 영 전압 천이 컨버터, 하드 스위칭
컨버터의 코어 손실을 비교한다. 일반적으로 코어의 손실은 주파수와 자속 
밀도(flux density, B)에 따라 달라진다. 또한 코어의 재질이 코어의 손실을 
결정하는 중요한 요인이다. 코어의 손실에 대해 일반적으로 사용하는 
Steinmetz 공식은 식 (5.29)와 같다 [96-98]. 
  ( )core c sP V k f B
    (5.29) 
Vc는 코어의 부피, k와 α, β는 코어의 재질에 의해 결정되는 상수를 의미
하며 fs는 주파수, B는 자속 밀도를 의미한다. 이 때 자속 밀도는 (5.30)과 







   (5.30) 
L은 인덕터의 값, Ipk는 인덕터에 흐르는 교류 전류의 맥동 범위의 최댓
값, N은 턴수, Ac는 코어의 cross-section area을 의미한다. 실험에 사용된 PC 
44 재질의 ferrite 코어에 대한 단위 부피당 손실 그래프는 그림 5.25와 같
다. 전류에 의해서 자속 밀도와 동작 주파수가 결정되면 이를 이용해서 단
위 부피당 코어의 손실을 구할 수 있다. 이 때 단위 부피당 코어의 손실에 




그림 5.25 코어 손실 그래프 [99] 
 
제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터, 하드 스위칭 컨버터의 
주 인덕터의 파형은 동일하기 때문에 주 인덕터의 코어 손실은 동일하다. 
자속 밀도에 의한 손실은 히스테리시스 곡선에서 발생하기 때문에 Ipk는 
직류 값이 아닌 맥동 범위의 절반으로 해야 한다. 컨버터를 전류 연속 모
드로 구동할 때는 전류의 맥동 범위가 작기 때문에 주 인덕터는 코어 손
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실이 거의 발생하지 않는다. 따라서 각각 결합 인덕터와 보조 인덕터가 추
가되는 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터의 코어 손실이 하
드 스위칭 컨버터의 코어 손실에 비해 커질 수 밖에 없다. 또한 제안하는 
컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터의 보조 회로에 흐르는 전류는 주파
수 변조를 사용하지 않은 경우 부하 범위에 상관없이 동일하기 때문에 보
조 회로의 코어 손실은 부하에 상관없이 동일하다.  
제안하는 회로의 결합 인덕터는 하나의 코어로 구현할 경우 누설 인덕
터와 자화 인덕터의 값을 정확하게 결정하기 어렵기 때문에 하나의 변압
기와 두 개의 누설 인덕터를 각각의 코어를 사용하여 구성하였다. 따라서 
각각의 코어에 대한 코어 손실을 분석한다. 제안하는 컨버터의 보조 회로
와 비교군 컨버터의 보조 회로는 주파수가 일정하다면 전류의 첨두치가 
동일하기 때문에 부하에 상관없이 일정한 순환 전류 값을 가진다. 그림 













이에 따라 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터의 보조 회로
에서 발생하는 코어의 손실은 표 5.3과 같다. 코어의 손실은 그림 5.26, 그
림 5.27과 같이 부하에 상관없이 거의 일정한 값을 가진다.  
 
표 5.3 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 컨버터의 코어 손실 
손실 발생 코어 손실 
누설 인덕터 4.60W 
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자화 인덕터 8.05W 
제안하는 컨버터의 보조 회로의  
총 코어 손실 
17.25W 
비교군 영 전압 천이 컨버터의  





























































그림 5.27 VB=130V일 때 코어 손실 
 
5.3.3 도통 손실 비교 
5.2장에서 기술한 내용을 바탕으로 컨버터의 도통 손실을 구할 수 있다. 
컨버터의 도통 손실은 크게 수동 소자에 의해 발생하는 손실과 스위치에
서 발생하는 손실로 나눌 수 있다. 대부분 스위치의 등가 저항의 크기가 
수동 소자의 기생 저항에 비해 크기 때문에 주 도통 손실원은 스위치에서 
발생하는 도통 손실이다. 그림 5.28과 그림 5.29에서 제안하는 컨버터와 비
교군 영 전압 천이 컨버터, 하드 스위칭 컨버터의 도통 손실을 도시하였다. 
그림에서 확인할 수 있듯이 제안하는 컨버터는 스위치 소자를 사용하지 
않고 소프트 스위칭으로 동작하는 방식이기 때문에 하드 스위칭 컨버터에 
비해 도통 손실이 증가할 수 밖에 없으나 비교군 영 전압 천이 컨버터와 
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그림 5.29 VB=130V일 때 도통 손실 
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5.3.4 전체 손실 모델 비교 
본 절에서는 전체 컨버터의 손실 모델을 구한다. 제안하는 컨버터와 비
교군 영 전압 천이 컨버터의 손실원은 도통 손실, 주 인덕터의 코어 손실, 
보조 인덕터의 코어 손실, 스위치의 턴 오프 손실로 구성되어 있다. 하드 
스위칭 컨버터의 손실은 도통 손실과 주 인덕터의 코어 손실, 스위치의 턴 
온 및 턴 오프 손실로 구성되어 있다. 그림 5.30과 그림 5.31은 각각 저 전
압부 전압이 250V, 130V 일 때 부하에 따른 예상 손실을 도시한다. 제안하
는 회로는 전 영역에서 도통 손실의 감소 효과로 인해 비교군 영 전압 천
이 컨버터에 비해 더 작은 손실을 보일 것으로 예측할 수 있다. 또한 경 
부하 영역에서는 순환 손실과 코어 손실로 인해서 하드 스위칭 컨버터에 
비해 손실이 커질 것으로 예측할 수 있으나 부하가 커지면 스위칭 손실이 
저감되어 제안하는 컨버터의 손실이 하드 스위칭 컨버터의 손실보다 줄어























































그림 5.31 VB=130V일 때 총 손실 
 
저 전압부 전압이 250V일 때는 역 회복 문제가 심각하게 발생하지 않기 
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때문에 하드 스위칭 컨버터의 효율이 높을 것으로 예측할 수 있다. 그러나 
저 전압부 전압이 130V일 때는 스위치에 흐르는 전류가 커져서 역 회복 
문제가 심각하게 나타나 전반적인 효율이 저감될 것으로 예측할 수 있다. 
제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터는 이러한 역 회복 문제가 
나타나지 않아 효율의 감소분이 하드 스위칭 컨버터에 비해 작게 나타날 
것으로 예측할 수 있다. 이러한 손실 분석 결과를 바탕으로 각각 저 전압
부 전압이 250V와 130V일 때 그림 5.32, 그림 5.33과 같이 효율 예측 곡선






































그림 5.33 VB=130V일 때 효율 예측 곡선 
5.3.5 주파수 변조 기법 적용 
본 절에서는 제안하는 컨버터의 효율 향상 효과를 극대화 하기 위해 주
파수 변조 기법을 적용했을 때의 손실에 대해 분석한다. 비교군 영 전압 
천이 컨버터와의 비교에서는 전 영역에서 제안하는 컨버터가 높은 효율로 
동작함을 확인했기 때문에 주파수를 변조한 제안하는 컨버터, 100kHz로 동
작하는 제안하는 컨버터, 100kHz로 동작하는 하드 스위칭 컨버터에 대해 
비교, 분석한다. 주파수 변조 기법은 부하에 따라 적정 주파수를 인가하여 
순환 전류를 최소화하여 제안하는 컨버터의 최대 부하 이외의 영역에서 
발생하는 도통 손실을 최소화 하여 효율을 증가시키는 방식이다. 이를 위
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해 4장에서 분석한 것처럼 식 (4.26), (4.27)에 해당하는 주파수를 입·출력 
전압과 부하에 따라 인가하면 된다. 해당 주파수는 그림 5.34와 같다. 주파
수를 높여서 순환 손실을 저감 시킬 수 있으나 턴 오프 손실이 증가하게 
되고 코어 손실이 증가하게 될 가능성을 고려해야 한다. 그림 5.35와 그림 
5.36은 각각 VB가 250V일 때와 130V일 때 주파수를 변조한 제안하는 컨버
터와 100kHz로 동작하는 제안하는 컨버터의 턴 오프 손실을 도시한다. 주
파수가 증가함에 따라 턴 오프 손실이 증가하기는 하지만 MOSFET 스위
치의 특성 상 턴 오프 손실이 작기 때문에 증가분이 크지 않다. 따라서 턴 























그림 5.34 부하와 VB에 따른 순환 손실을 최소화 하는 주파수 
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주파수를 변조한 제안하는 컨버터
100kHz 제안하는 컨버터
 
그림 5.35 VB=250V일 때 턴 오프 손실 비교 












주파수를 변조한 제안하는 컨버터
100kHz 제안하는 컨버터
 
그림 5.36 VB=130V일 때 턴 오프 손실 비교 
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그림 5.37과 그림 5.38은 주파수를 변조한 제안하는 컨버터와 100kHz로 
동작하는 제안하는 컨버터, 100kHz로 동작하는 하드 스위칭 컨버터의 코어 
손실을 도시한다. 주 인덕터는 보조 결합 인덕터에 비해 전류의 맥동 성분
이 작기 때문에 주 인덕터의 코어 손실은 거의 무시할 만하다. 결합 인덕
터의 누설 인덕터와 자화 인덕터의 경우 주파수가 증가하기는 하지만 그
에 따라 전류의 첨두치가 감소하기 때문에 자속 밀도는 오히려 감소하게 
되어서 코어의 손실이 감소하는 것을 확인할 수 있다. VB가 130V일 때 100% 
부하에서는 주파수를 변조하는 경우도 100kHz로 동작하기 때문에 동일한 























주파수를 변조한 제안하는 컨버터
100kHz 제안하는 컨버터
100kHz 하드 스위칭 컨버터
 
























주파수를 변조한 제안하는 컨버터
100kHz 제안하는 컨버터
100kHz 하드 스위칭 컨버터
 
그림 5.38 VB=130V 일 때의 코어 손실 비교 
  
그림 5.39와 그림 5.40은 각각 VB가 250V일 때와 130V일 때 도통 손실
을 비교하였다. 주파수 변조를 적용한 제안하는 컨버터는 100kHz로 동작
하는 하드 스위칭 컨버터에 비해 도통 손실이 늘어나게 되지만 100kHz로 
동작하는 제안하는 컨버터에 비해서는 도통 손실이 저감되는 것을 확인할 
수 있다. 코어 손실과 마찬가지로 VB=130V 일 때는 최대 부하에서 주파수
를 변조하는 경우와 변조하지 않는 경우가 동일한 주파수로 동작하기 때
























주파수를 변조한 제안하는 컨버터
100kHz 제안하는 컨버터
100kHz 하드 스위칭 컨버터
 














주파수를 변조한 제안하는 컨버터
100kHz 제안하는 컨버터










그림 5.40 VB=130V 일 때의 도통 손실 비교 
 
그림 5.41과 그림 5.42는 각각 VB=250V, 130V 일 때의 전체 손실을 도시
한다. 100kHz로 동작하는 제안하는 컨버터와 달리 주파수를 변조하게 되면 
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도통 손실과 코어 손실의 감소로 인해 전체 부하 영역에서 하드 스위칭 


















주파수를 변조한 제안하는 컨버터
100kHz 제안하는 컨버터
























80 주파수를 변조한 제안하는 컨버터
100kHz 제안하는 컨버터








그림 5.42 VB=130V 일 때의 손실 계산 
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 그림 5.43과 그림 5.44는 각각 VB=250V, 130V 일 때 계산 결과를 바탕으
로 도시한 효율 예측 곡선이다. 주파수를 변조하여 제어하게 되면 고정 주
파수로 동작하는 경우보다 경 부하 효율이 증가할 뿐 아니라 하드 스위칭 
컨버터에 비해서도 전 영역에서 높은 효율로 컨버터를 동작시킬 수 있을 
것으로 예측이 가능하다. 이러한 주파수 변조 기법은 디지털로 제어를 해
야 한다는 단점이 존재하지만 배터리의 주 동작 영역이 최대 부하 영역이 
아닌 절반 이하의 부하 영역임을 고려한다면 주파수 변조 기법을 적용하


















































그림 5.44 VB=130V 일 때의 효율 예측 
 
5.4 실험 결과 
본 절에서는 제안하는 회로의 실험 결과를 기술한다. 인터리브드 벅 컨
버터와 부스트 컨버터의 실험은 계통과 연결되어 있는 1 kW 급 ESS 컨버
터를 모의해서 실험하였다. 먼저 인터리브드 벅 컨버터에 대해 제안하는 
컨버터의 동작을 검증하고 비교군 영 전압 천이 컨버터, 하드 스위칭 컨버
터와의 효율을 비교 하였다. 인터리브드 부스트 컨버터에 대해서도 제안하
는 컨버터의 동작 검증과 비교군 영 전압 천이 컨버터 및 하드 스위칭 컨
버터와의 효율을 비교 하였다. 또한 주파수 변조 기법을 적용하여 잉여 순
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환 손실을 줄여서 정격 이하의 동작 영역에 대해 효율 향상 효과를 검증
했다.  
5.4.1 인터리브드 벅 컨버터 실험 결과 
그림 5.45는 인터리브드 벅 컨버터의 두 모듈의 주 인덕터 전류와 누설 
인덕터의 전류를 도시한다. 그림에서 각 모듈이 전류 균형을 유지한 채 동
작함을 확인할 수 있다. 스위치의 전류는 주 인덕터와 누설 인덕터에 흐르
는 전류의 합으로 나타낼 수 있기 때문에 각 모듈의 스위치 역시 전류 균
형을 유지하며 동작하고 있다. 그림 5.46과 그림 5.47은 각각 출력 전압이 
130V 일 때, 부하가 20%인 경우와 100% 경우에 대해서 모듈 1의 주 인덕
터 전류, 누설 인덕터 전류, 주 스위치의 전류, 벅 컨버터의 주 스위치의 
게이트-소스 전압을 도시하고 있다. 20% 부하에서는 100% 부하 조건에 비
해 게이트가 턴 온 되는 시점에 소스에서 드레인으로 흐르는 전류가 큰 
것을 확인할 수 있다. 소프트 스위칭의 관점에서 보면 부하가 낮을 때 잉
여 에너지로 인해 빠른 시간 안에 기생 커패시터의 에너지를 방전 시킨다. 
그러나 이러한 잉여 순환 전류로 인해 도통 손실이 증가하여 효율이 감소 
된다. 그림 5.48과 그림 5.49는 출력 전압 130V에 대해 모듈 1의 누설 인
덕터와 주 스위치의 전류, 주 스위치의 게이트-소스 전압과 드레인-소스 
전압을 나타낸다.  
그림에서 확인할 수 있듯이 20% 부하 조건에서는 잉여 에너지로 인해 
100% 부하 조건에 비해서 기생 커패시터가 방전되는 시간이 짧아 지연 
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시간이 끝나기 전에 드레인-소스 전압이 접지 상태가 된다. 그림 5.50은 
그림 5.49의 조건에서 스위치의 턴 온 시점을 확대한 그림이다. 그림에서 
확인할 수 있듯이 100% 부하 조건에서는 드레인-소스 전압이 방전된 직후
에 스위치가 턴 온 되는 것을 확인할 수 있다. 20% 부하에서는 잉여 순환 
전류로 인해서 지연 시간이 끝나기 전에 기생 커패시터가 방전된다. 나머
지 지연 시간 동안 누설 인덕터와 기생 커패시터가 공진하게 되어서 이로 
인해 20% 부하 조건의 실험에서는 게이트 전압에 공진하는 모습이 보인
다. 따라서 턴 온 시점에 게이트 전압에 보이는 공진은 누설 인덕터와 기
생 커패시터의 공진으로 해석할 수 있다. 100% 부하 조건에서는 기생 커
패시터의 에너지가 방전된 직후 게이트가 턴 온 되기 때문에 게이트 전압
에도 공진하는 모습이 보이지 않는다.  
제안하는 컨버터는 턴 온 시점에 영 전압으로 스위칭이 가능하지만 턴
오프 시점에는 하드 스위칭으로 동작하기 때문에 기생 커패시터가 주 인
덕터, 결합 인덕터의 누설 인덕터와 공진하는 모습을 보인다. 주 인덕터가 
누설 인덕터에 비해 더 큰 값을 가지기 때문에 주 공진은 주 인덕터와 기
생 커패시터의 공진으로 해석할 수 있다. 그러나 손실 분석에서 확인할 수 























































그림 5.51과 그림 5.52는 출력 전압이 250V인 경우, 20% 부하와 100% 
부하에 대해 누설 인덕터의 전류와 주 스위치의 전류, 주 스위치의 드레인
-소스 전압과 게이트 전압을 도시하였다. 출력 전압이 높아지면 출력 전류
는 낮아지기 때문에 같은 부하 조건에서도 출력 전압이 130V인 경우에 비
해 더 많은 잉여 순환 전류가 발생하여 스위칭 시점에 더 큰 전류 값을 
가짐을 확인할 수 있다. 따라서 출력 전압이 250V인 경우는 1 kW 부하에
서도 잉여 순환 전류가 남아서 지연 시간이 끝나기 전에 기생 커패시터가 
















그림 5.52 출력 전압 250V, 100% 부하에서 벅 컨버터의 iS2, iLa1, Vds2, Vgs1 
 
  
다음은 제안하는 인터리브드 벅 컨버터에 대한 효율 측정 결과를 기술
한다. 그림 5.53과 그림 5.54는 각각 입력 전압 380V에 대해서 출력 전압
이 250V 일 때와 130V 일 때의 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 
컨버터, 하드 스위칭 컨버터에 대한 효율이다. 하드 스위칭 컨버터는 출력 
전압이 250V인 경우는 높은 효율을 보이지만 출력 전압이 130V인 경우는 
250V인 경우에 비해 상대적으로 효율의 감소 경향이 뚜렷하다. 이는 손실 
분석에서 분석하였듯이 MOSFET 스위치에 흐르는 전류가 늘어남에 따라 
급격하게 증가된 역 회복 문제로 인해 발생하는 현상이다. 반면 스위치가 
소프트 스위칭으로 동작하는 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨
버터는 역 회복 문제가 발생하지 않기 때문에 효율이 저감되는 정도가 하
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드 스위칭 컨버터보다 완만하다. 
그림 5.55는 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터의 효율 차
이를 도시한다. 제안하는 컨버터는 도통 손실의 저감 효과로 인해 비교군 
영 전압 천이 컨버터에 비해 전 영역에서 향상된 효율을 보인다. 제안하는 
컨버터는 하드 스위칭 컨버터와 비교에서는 경 부하 영역에서 도통 손실
과 코어 손실의 증가로 인해 출력 전압이 250V인 경우는 50% 이하의 부
하에서, 출력 전압이 130V인 경우에는 30% 이하의 부하에서 제안하는 컨






















그림 5.55 벅 모드의 제안하는 컨버터와 비교군 컨버터의 효율 차이 
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5.4.2 인터리브드 부스트 컨버터 실험 결과 
본 절에서는 인터리브드 부스트 컨버터에 대한 실험 결과를 기술한다. 
부스트 컨버터는 입력 전압 130V - 250V, 출력 전압 380V 에서 동작시킨다. 
그림 5.56과 그림 5.57은 입력 전압 250V에 대해 20% 와 100% 부하일 때
의 누설 인덕터 전류, 동기 스위치 전류, 주 스위치의 드레인-소스 전압, 
게이트 소스 전압의 파형이다. 그림 5.58과 그림 5.59는 입력 전압 130V에 
대한 누설 인덕터 전류, 동기 스위치 전류, 주 스위치의 드레인-소스 전압, 
게이트 소스 전압의 파형이다. 스위칭 시점 직전에 동기 스위치의 전류의 
방향이 바뀌어서 드레인에서 소스로 전류가 흐르게 된다면 주 스위치의 
턴 온 시점에 주 스위치의 소스에서 드레인으로 전류가 흐르게 되어서 소
프트 스위칭으로 동작할 수 있다. 제안하는 컨버터의 파형은 모두 스위칭 
시점에 동기 스위치의 전류가 0이하가 되고 그에 따라 주 스위치가 소프
트 스위칭으로 동작하고 있다. 그림 5.59의 입력 전압 130V, 100% 부하 조
건이 인덕터의 전류가 크기 때문에 소프트 스위칭으로 동작하기 위한 최
악 조건이며 그에 따라 지연 시간 없이 드레인-소스 전압이 접지 상태가 






































그림 5.60과 그림 5.61은 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 
컨버터, 하드 스위칭 컨버터의 부스트 동작 시 효율을 도시한다. 입력 
전압이 250V인 경우 하드 스위칭 컨버터의 효율이 높게 나타났으나 역 
회복 문제로 인해 전류가 커지는 130V 입력 전압에서 하드 스위칭 
컨버터의 효율이 급격하게 낮아진다. 제안하는 컨버터는 도통 손실 저감 
효과로 인해 비교군 영 전압 천이 컨버터에 비해 전 영역에서 높은 
효율을 보이고 있다. 제안하는 컨버터와 비교군 영 전압 천이 컨버터의 
효율 차이는 그림 5.62에 나타나 있다. 그러나 하드 스위칭 컨버터와 
비교할 때는 순환 손실과 코어 손실 등으로 인해서 부하가 낮아질 때는 






















그림 5.62 부스트 모드의 제안하는 컨버터와 비교군 컨버터의 효율 차이 
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5.4.3  주파수 변조 기법 적용 실험 결과 
제안하는 회로의 효율은 순환 손실의 저감으로 인해 비교군 영 전압 천
이 컨버터와 비교하면 전 영역에서 높은 효율을 보인다. 그러나 하드 스위
칭 컨버터와 비교할 때는 중 부하 영역에서는 높은 효율을 보이고 있지만 
순환 전류와 코어 손실로 인해서 낮은 부하 영역에서는 제안하는 컨버터
의 효율이 하드 스위칭 컨버터의 효율보다 낮아지게 된다. 이처럼 잉여 순
환 전류에 의해 발생하는 손실을 줄이기 위해 주파수 변조 기법을 적용하
여 제안하는 컨버터를 동작시킨다. 4장의 주파수 변조 기법 분석에서 구한 
식 (4.26), (4.27)을 인가 한다. 그림 5.63과 그림 5.64는 각각 벅 컨버터와 
부스트 컨버터에 대해 주파수를 변조한 파형이다. 기존의 100kHz 동작에
서는 첨두치 진폭이 10.3A로 나타났으나 주파수 변조를 적용하면 첨두치 
진폭이 저 전압부전압이 130V, 20% 부하일 때는 4.24A, 저 전압부 전압이 
250V, 20% 부하일 때는 3.94A가 된다. 보조 회로의 순환 전류가 소프트 스
위칭 조건을 달성할 수 있는 최소한의 값을 가지도록 동작시키고 있기 때
문에 각 경우에 드레인-소스 전압이 접지 상태가 된 직후에 스위치가 턴 























스위칭 시점에 전류를 최소화 하기 위한 동작 주파수는 그림 5.65와 같
다. 저 전압부 130V, 100% 부하에서 100kHz 동작을 기준으로 설계했으며 
최대 동작 주파수는 20% 부하에서 저 전압부 전압이 250V, 130V 일 때 각
각 250kHz, 234kHz이다.  
이처럼 주파수 변조 방법을 적용하여 측정한 효율은 그림 5.66 - 그림 
5.69와 같다. 각각 출력 전압 250V, 130V 벅 컨버터, 입력 전압 250V, 130V 
부스트 컨버터에 대해 주파수 변조를 적용한 제안하는 컨버터, 100kHz로 
동작하는 제안하는 컨버터, 100kHz로 동작하는 하드 스위칭 컨버터에 대해 
효율을 측정하였다. 효율 데이터에서 확인할 수 있듯 기존의 100kHz 동작
에 비해서는 저 전압부 전압이 130V일 때 정격 동작 영역을 제외하고는 
효율이 증가하는 것을 확인할 수 있다. 저 전압부 전압이 250V, 100% 부하 
조건에서는 저 전압부 전압이 130V인 경우에 비해서 전류가 낮기 때문에 
이 때도 주파수 변조를 적용하여 효율을 증가시킬 수 있다. 하드 스위칭 
컨버터와 비교했을 때, 벅 모드에서 출력 전압이 250V, 20% 부하 이외의 


















그림 5.66 주파수 변조 기법을 적용한  






그림 5.67 주파수 변조 기법을 적용한  





그림 5.68 주파수 변조 기법을 적용한  






그림 5.69 주파수 변조 기법을 적용한  
입력 전압 130V 부스트 컨버터의 효율 
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제 6 장 결론 및 향후 과제 
6.1  결론 
본 논문에서는 비 절연형 양방향 인터리브드 듀얼 컨버터 구조에 적용 
가능한 영 전압 천이 소프트 스위칭 셀을 제안하였다. 제안하는 소프트 
스위칭 셀은 2N개의 모듈에 적용 가능한 구조이다. 제안하는 소프트 
스위칭 셀은 결합 인덕터와 하나의 커패시터를 사용한 간단한 구조로 
구성되어 있다. 이처럼 소프트 스위칭 회로가 수동 소자만을 사용하여 
간단하게 구성되어서 회로의 신뢰성 측면에서 유리함을 가진다. 
커패시터는 직류 전압원의 역할을 하고 이 전압에 의해 결합 인덕터가 
동작점을 형성한다. 결합 인덕터의 누설 인덕터의 전류에 의해서 제안하는 
컨버터는 소프트 스위칭으로 동작할 수 있다. 또한 결합 인덕터의 효과에 
의해 전류가 첨두치를 가질 때 급격한 기울기를 가지며 한 주기 내에서 
기울기가 달라지는 구간이 존재하게 된다. 이로 인해 반도체 소자를 
사용하지 않는 소프트 스위칭 회로 중 도통 손실의 증가분을 최소화 할 
수 있다는 장점을 가지고 있다. 제안하는 소프트 스위칭 셀은 벅, 부스트, 
벅-부스트 등 모든 비 절연형 병렬 컨버터에 적용이 가능하다. 본 
논문에서는 벅 컨버터와 부스트 컨버터를 대상으로 동작을 분석하고 설계 
고려 사항을 기술하였다.  
반도체 소자를 사용하지 않는 소프트 스위칭 셀은 그 특성상 전류의 
흐름이 제어가 불가능하다. 따라서 전 영역에서 소프트 스위칭으로 
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동작하기 위해서 정격 부하를 기준으로 보조 회로를 설계해야 하며 
부하가 낮아지게 되면 잉여 순환 전류가 발생하게 된다. 이는 컨버터의 
손실을 증가시키는 요인이 된다. 만약 부하 조건에 따라 순환 전류를 
최소한으로 만들 수 있는 적절한 주파수로 제안하는 컨버터를 구동시키면 
정격 이하의 부하에서도 효율을 극대화 할 수 있다. 주파수 변조의 
기본적인 방향은 부하가 낮아지면 주파수를 높여서 도통 손실이 발생할 
수 있는 시간을 줄여서 순환 전류를 줄이는 방식이다. 본 논문에서는 
제안하는 소프트 스위칭 셀이 적용된 컨버터에 적절한 주파수를 인가하여 
효율 향상의 효과가 있음을 입증하였다.  
제안하는 소프트 스위칭 셀과 주파수 변조 기법의 효과는 계통과 
연계된 1 kW급 ESS 컨버터의 프로토타입을 제작하여 실험으로 
검증하였다. 도통 손실의 증가분을 저감시키는 효과를 입증하기 위해 병렬 
컨버터에 적용 가능한 영 전압 천이 컨버터를 비교군으로 선정하였으며 
소프트 스위칭 효과를 검증하기 위해 일반적인 하드 스위칭 컨버터와의 
비교를 통해 제안하는 컨버터의 효과를 검증하였다. 비교군 영 전압 천이 
컨버터와 실험 결과 제안하는 컨버터의 도통 손실 저감 효과를 확인할 수 
있었다. 그리고 하드 스위칭 컨버터와의 비교는 중 부하에서는 제안하는 
컨버터의 효율이 높았지만 부하가 낮은 영역에서는 도통 손실과 코어 
손실의 증가로 인해 하드 스위칭 컨버터의 효율이 높은 구간이 나타났다. 
이러한 도통 손실과 코어 손실을 줄이기 위해 정격 이하의 부하에서 
주파수 변조 기법을 적용하여 제안하는 컨버터가 하드 스위칭 컨버터보다 
높은 효율로 동작함을 확인할 수 있었다.  
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현재 전력 전자 분야의 중요한 연구 중 하나는 컨버터의 동작 주파수를 
높여서 회로의 사이즈를 줄이고 전력 밀도를 늘리는 것이다. 보조 회로에 
스위치 소자를 사용하는 컨버터는 고속 스위칭을 위해 보조 회로의 구동 
회로, 보조 회로의 스위칭 손실 등을 고려해야 하며 실제 구현 상의 
난점들이 존재한다. 그러나 제안하는 회로는 보조 회로에 스위치 소자를 
사용하지 않고 있기 때문에 제안하는 컨버터는 구현 상의 장점을 가진다. 
또한 보조 회로에 스위치 소자를 사용하지 않는 소프트 스위칭 컨버터에 
비해 도통 손실을 최소화 할 수 있다는 장점을 가지고 있기 때문에 
고주파 스위칭을 위한 회로에도 적용 가능한 잠재력을 가지고 있다. 
그러나 고주파로 구동 시에 증가하는 코어 손실로 인해 효율 감소가 
일어나기 때문에 코어 손실에 대한 분석 및 코어 손실을 저감하기 위한 
연구가 필요하다.  
 
6.2  향후 과제 
제안하는 셀을 절연형 컨버터에 적용 
 
 제안하는 소프트 스위칭 셀은 비 절연형 컨버터에 적용하여 소프트 
스위칭 동작 및 도통 손실의 증가분을 최소화 하는 회로이다. 비 절연형 
컨버터뿐 아니라 절연형 컨버터의 사용 역시 매우 빈번한 실정이므로 
절연형 컨버터에 해당 셀을 적용할 수 있다면 응용도가 많아지게 된다. 
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따라서 제안하는 소프트 스위칭 셀을 절연형 컨버터에 적용할 수 있는 
연구가 필요하다.  
 
영 전류 스위칭이 가능한 구조 
 
제안하는 논문은 소프트 스위칭 셀은 컨버터의 스위치를 영 전압 
스위칭으로 동작시킬 수 있다. 그러나 스위치의 턴 오프 시점에 영 전류 
스위칭으로 동작 시키지 못하기 때문에 이로 인한 공진이 발생한다. 
스위치의 턴 오프 시간이 짧기 때문에 이 때 발생하는 손실이 작아서 
일반적으로 턴 온 손실에 연구의 초점이 맞추어지지만 턴 오프 때 
발생하는 왜란은 회로의 동작에 영향을 미칠 수 있다. 따라서 도통 손실을 
저감시킨 채 영 전류 영 전압 스위칭이 가능하게 보조 회로를 만들 수 
있다면 동작 상의 더욱 큰 장점을 가질 수 있다.  
 
홀수 개의 병렬 모듈에 적용 가능한 구조 
 
제안하는 컨버터는 결합 인덕터로 인해 소프트 스위칭 동작이 가능한 
구조로 이루어져 있다. 제안하는 컨버터의 한계는 짝수개의 컨버터에 
적용이 가능하다는 것이다. 그러나 홀수 개의 병렬 컨버터 역시 빈번하게 
사용되고 있는 만큼 홀수 개의 병렬 컨버터에 도통 손실을 저감시키는 
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In recent day, as high power applications containing EV system and microgrid 
system get a lot of attention, the usage of the parallel converter is increased. The 
parallel converter can reduce the conduction loss by dividing total current and current 
ripple by the interleaving control method. However, by increasing the number of 
switch, the switching loss problem remains. To resolve this switching loss, soft-
switching technique is necessary. 
An auxiliary circuit for the zero-voltage transition (ZVT) operation is classified by 
the existence of the switch components in the auxiliary circuit. The switch devices in 
200 
the auxiliary circuit for the soft-switching operation have been used to control the 
current flow and achieve the soft-switching of the main switches or diodes of the 
converter. These components make the auxiliary current flow in the auxiliary circuit 
near the switching instant. However, addition of the switches and its driving circuit in 
the auxiliary circuit worsens the robustness and reliability of the converter. Soft-
switching circuit without switch devices in the auxiliary circuit has merits in terms of 
robustness and reliability. However, in these converters, the increased conduction loss 
problem is occurred because the auxiliary circuit without switch devices does not 
control the current flows. These increased conduction loss worsens the overall 
efficiency of the converter. 
In this paper, a soft-switching cell using an auxiliary coupled inductor for the dual 
converter structure is proposed. The proposed auxiliary circuit is required no additional 
switch devices to achieve soft-switching. The proposed soft-switching cell is 
comprised of an auxiliary coupled-inductor and DC-link capacitor. The leakage 
inductor current of the coupled-inductor eliminates the current flowing through the 
body diodes at the switching instant. Then, the switches of the proposed converter turn 
on with ZVS in all operating region. Moreover, the rapidly falling slope of the auxiliary 
current due to the coupling effect reduces magnitude of the circulating loss. Therefore, 
the increment of the circulating loss of the proposed converter is minimized among the 
soft-switching auxiliary circuit without switch devices.  
As the load is reduced, the converter has extra energy for the soft-switching 
operation because the circulating current of the proposed converter is not reduced by 
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the load condition. Then, the efficiency of the proposed converter is not optimized for 
light-load condition because of this circulating current. Therefore, the proper frequency 
modulation is necessary to reduce the circulating current. By this frequency 
modulation method, the efficiency of the proposed converter is optimized. 
The operation of the proposed converter is verified with 1-kW experimental results. 
 
Keywords : soft-switching, zero-voltage transition(ZVT), non-isolated interleaved 
converter, circulating current, coupled-inductor 
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